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Résumé

Les travaux de cette these se situent dans le cadre des architectures et cir-
cuits dédiés aux systemes de communications 5G FR2-1. Ces systemes operent
en bandes millimétriques et utilisent des techniques Massive Multiple Input Mul-
tiple Output (MIMO). Un amplificateur de puissance (PA) de la société Macom
en technologie nitrure de gallium (GaN) est caractérisé et modélisé. Les résul-
tats montrent que le PA ne respecte pas les contraintes du standard 5G FR2-1.
Une prédistorsion numérique (DPD) et une prédistorsion analogique (APD) sont
alors étudiées et comparées. Les résultats montrent que la DPD a de meilleures
performances de linéarisation que '’APD mais ne permet pas de linéariser des
largeurs de bande supérieures a 100 MHz. UAPD, quant a elle, permet de linéa-
riser des largeurs de bande jusque 400 MHz sur '’ensemble de la bande de fré-
quences n258. Les deux techniques de linéarisation permettent au PA de respec-
ter les contraintes de la norme. L'utilisation du massive MIMO, impose de revoir
les architectures conventionnelles d’émission. De ce fait, nous proposons une
nouvelle approche permettant de dimensionner I’architecture dans un compro-
mis puissance d’émission, consommation et linéarité de 'architecture d’émis-
sion. Pour la formation de faisceaux, une matrice de Butler, utilisant le méme
substrat que le PA, est concue et une nouvelle architecture est proposée. Elle
utilise un unique amplificateur de puissance, et un réseau de commutateurs et
de matrices de Butler co-concus, et permet d’alimenter 32 éléments rayonnants.
Finalement, une analyse comparative d’amplificateurs faible bruit en technolo-
gie GaN et arséniure de gallium (GaAs) est présentée et un facteur de mérite est
proposé. L'étude démontre qu'il est possible d'utiliser la méme technologie pour
I’ensemble des éléments du front-end.

Mots clés : 5G, amplificateurs GaN, techniques de linéarisation, formation hy-
bride de faisceaux, architectures E/R
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Abstract

This thesis focuses on architectures and circuits for 5G FR2-1 communica-
tion systems. These systems operate in millimeter waves and use massive Mul-
tiple Input Multiple Output (MIMO) techniques. A gallium nitride (GaN) power
amplifier (PA) from Macom is characterized and modelled. The results show that
the PA do not meet the requierements of the 5G FR2-1 standard. A digital predis-
torsion (DPD) and an analog predistortion (APD) are therefore investigated and
compared. DPD offers better linearization performance than the APD, but can-
not linearize bandwiths grater than 100 MHz. The APD, on the other hand, allows
to linearized a signal with a bandwidth up to 400 MHz on the n258 frequency
band, and can be co-integrated with the PA. Both linearization techniques en-
able the amplifier to meet the requirements of 5G FR2-1 standard. The use of
massive MIMO suggests that conventional architectures need to be reviewed.
Consequently, a new approach for sizing the critical elements of the emission ar-
chitectures is proposed. The main objective is to find the most suitable trade-off
between the emitted power, linearity and the consumption of the overall archi-
tecture. For beamforming, a Butler matrix, using the same substrate as the power
amplifier, is designed, and a new architecture is investigate. The architecture uses
a co-design of a single power amplifier, a switch and a Butler matrix network, and
enables 32 radiating elements to be fed. Finally, a comparative analysis of low-
noise amplifiers based on GaN and gallium arsenide (GaAs) is carried out and a
figure of merit is proposed. This study shows that it is possible to use the same
technology for all front-end elements.

Keywords : 5G, GaN amplifiers, linearization technics, hybrid beamforming, trans-
ceivers
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Introduction

Contexte des travaux de recherche

Les systemes de communication de cinquieme génération (5G) représentent une
rupture dans I'évolution des systemes de communication sans fil. Les bandes de fré-
quences attribuées pour cette norme, se décomposent en deux. La 5G FR1, réutilise
les bandes de fréquences des anciens standards, et en repousse légérement la limite.
Elle opere de 0.410 a 7.125 GHz.

A cause de 'occupation spectrale tres importante dans les bandes 5G FR1, et
puisque le standard cherche a augmenter les débits accessibles, la 5G offre aussi la
possibilité de travailler dans les bandes millimétriques. On parle de 5G FR2-1 pour la
bande allant de 24.25 a 52.6 GHz, et de 5G FR2-2 pour la bande de 52.6 a 71 GHz. On
dispose alors de largeurs de canaux plus importantes, jusqu’a 400 MHz en 5G FR2-1
et 2 GHz en 5G FR2-2. L'agrégation de porteuses peut aussi étre utilisée. De ce fait, les
débits atteignables sont considérablement augmentés et les latences diminuées, au
détriment de la distance de propagation, qui est limitée. L'utilisation d’architectures
massive MIMO, permettant la formation de faisceaux, joue alors un role fondamental
dans la mise en place de ce standard.

L utilisation des bandes de fréquences millimétriques, associée aux techniques de
formation de faisceaux, induit une plus grande complexité des architectures d’émis-
sion et réception. De ce fait, des problémes se posent en termes d’architectures, de
circuits et de technologies, tant au niveau des stations de base, que des équipements
utilisateurs. Les travaux de cette these se situent dans ce contexte et plus particulie-
rement au niveau de I’émission pour les stations de base en 5G FR2-1.

Problématiques et enjeux

La mise en place d’architectures massives Multiple Input Multiple Output (MIMO)
nécessite 'utilisation d'un nombre important de circuits intégrés analogiques RF et
millimétriques, proportionnel au nombre d’antennes. Un compromis est donc a faire
entre la directivité du réseau, et le nombre d’éléments rayonnants le constituant. Ce
compromis met face a face les différentes technologies sur semi-conducteurs. D’'un
cOté, les réseaux d’antennes utilisent des technologies silicium a faible puissance
avec un grand nombre d’éléments rayonnants et donc de circuits. D'un autre coté,
les technologies a forte puissance permettent ainsi de réduire le nombre de cellules
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dans un réseau d’antennes, minimisant le nombre de circuits analogiques. Les tech-
nologies en nitrure de gallium (GaN) font partie de la deuxieme catégorie. La tech-
nologie DO1GH, technologie GaN/Si 100 nm, de Macom sera utilisée tout au long des
travaux présentés pour les différents circuits. A I'émission, les systémes requiérent
une forte linéarité. La linéarité est critique et nécessite des études approfondies sur
les éléments d’amplification de puissance et des techniques de linéarisation asso-
ciées, en particulier avec les technologies GaN. La formation de faisceaux nécessaire
pour le massive MIMO en bande millimétrique, ouvre également des champs de re-
cherche pour retravailler les architectures conventionnelles et essayer de proposer
de nouvelles approches.

Contributions principales

Les contributions principales de cette these sont les suivantes :

e Mise en place d'un banc de caractérisation entre 100 MHz et 30 GHz pour des
applications 5G FR2 au sein du laboratoire ESYCOM. Le banc permet de faire
des caractérisations de type circuit, et de mettre en place des caractérisations
sur signaux modulés jusque 200 MHz de largeur de bande.

 Caractérisation compléte d'un amplificateur de puissance (PA) MMIC en tech-
nologie GaN délivrant une puissance de 40 dBm, sur signaux un ton et deux
tons, et sur signaux modulés

e Mesures et analyse comparative de deux amplificateurs faible bruit (LNA) en
technologie GaAs (arséniure de gallium) et GaN et proposition d'un nouveau
facteur de mérite (FOM).

e Etude d’'une technique de linéarisation par prédistorsion numérique (DPD)
avec un objectif de minimisation de la complexité.

o Conception d'une technique de prédistorsion analogique (APD) en technolo-
gie GaN/Si et validation en simulation sur signaux modulés. La solution pro-
posée peut s'intégrer directement avec I’amplificateur de puissance.

e Conception d'une matrice de Butler intégrable sur substrat en silicium, offrant
la possibilité d'une co-intégration avec le PA, et permettant la formation hy-
bride de faisceaux en bande 5G FR2 n258 (24.25 - 27.5 GHz).

e Dimensionnement d'un front-end d’émission 5G FR2 a 32 éléments rayon-
nants, incluant 'amplificateur de puissance modifié, un réseau de commu-
tateurs et de matrices de Butler.
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Organisation du manuscrit

Ce manuscrit est organisé en quatre chapitres.

Le premier chapitre présente les fondamentaux nécessaires. Il est construit dans
une approche descendante, c’est-a-dire partant des besoins et de la couche physique
pour aller vers les circuits et composants. De ce fait, la couche physique 5G FR2, les
systemes d’émission/réception, et les grandeurs caractéristiques des amplificateurs
seront présentés. Seront ensuite positionnées les techniques de linéarisation vis a
vis des contraintes du standard. Nous finirons les fondamentaux en identifiant les
technologies candidates pour le standard 5G FR2 et positionnerons la technologie
GaN.

Le deuxieme chapitre se concentre sur la mise en place du banc de mesures pour
la caractérisation de I'amplificateur de puissance délivrant une puissance de 40 dBm
en bandes K/Ka. La topologie de 'amplificateur de puissance GaN/Si étudié sera
présentée, et toutes les caractéristiques linéaires et non linéaires de type circuit et
de type systeme seront mesurées et interprétées. Ces mesures permettent d’analyser
le compromis linéarité/rendement sur des signaux modulés de la norme 5G FR2 et
de proposer un choix du point de fonctionnement optimum pour I"amplificateur de
puissance. Ce chapitre représente la base pour la mise en place de la modélisation et
des techniques de linéarisation développées dans le chapitre 3.

Le troisieme chapitre s’appuie sur les résultats du second et d'une étude biblio-
graphique approfondie pour mettre en place une modélisation de I'amplificateur de
puissance. La démarche et la validation y seront détaillées. Puis une prédistorsion
numérique sur des signaux de 100 MHz de largeur de bande et une prédistorsion
analogique intégrable en technologie DO1GH, seront développées. Dans les deux cas,
la méthodologie sera détaillée, les performances évaluées et les limites données.

Le dernier chapitre se concentre sur les éléments clefs de I'architecture d’émis-
sion réception. Les transmissions 5G massive MIMO nécessitent de la formation de
faisceaux. Trois techniques de formation de faisceaux existent, et de ce fait, la mise
en place des architectures d’émission différe. Nous argumentons donc le choix de
I'une des trois techniques, et nous concevons une matrice de Butler 4 x 4 en utilisant
la technologie DO1GH. Les résultats de simulations sont utilisés pour dimensionner
le front-end a I'’émission. On conclut le chapitre par I'’étude de deux amplificateurs
faible bruit (LNA), I'un en technologie GaN, I'autre en technologie mHEMT GaAs,
pour montrer les potentialités de la technologie GaN pour des applications faible
bruit.

Finalement, un bilan des travaux réalisés est fait et les perspectives sont dévelop-
pées.
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Chapitre I

Les fondamentaux : du systéme aux
composants

Ce chapitre présente les fondamentaux nécessaires pour cette thése. L'ap-
proche choisie est descendante, c’est a dire qu’elle part des besoins systéeme puis
descend vers les architectures, les circuits, les composants, pour finir avec les be-
soins en terme de technologie.

1. Présentation du standard 5G NR

1.1- Lesenjeuxdela5GNR

D’apres le rapport de mobilité d’Ericsson publié en 2021, le trafic de données
numériques a été multiplié par 300 entre 2011 et 2021, et prévoit de passer de 65
exaoctets (1 exaoctet = 108 octets) par mobile en 2021 a 288 exaoctets en 2027,
sans prendre en compte les communications sans fil fixes.

Parallelement, Ericsson prévoit une augmentation du nombre de souscrip-
tions de mobiles autour de 8.9 milliards en 2027 contre 8.1 milliards en 2021 [1].
Ceci est confirmé par Cisco qui, dans son rapport de 2020, prévoit que plus de
70% de la population mondiale aura acces aux technologies de connectivité mo-
bile d’ici fin 2023, dont la moitié sera compatible avec la vidéo. 45% des appa-
reils connectés sur le réseau utiliseront les standards de téléphonie mobile, dont
10.6% seront connectés en 5G. Les objets connectés vont représenter 50% de ces
appareils [2]. Aussi, pour garantir une qualité de service aux utilisateurs et per-
mettre, malgré 'augmentation de la demande, le maintien du débit effectif de-
mandé par les différentes normes de télécommunication, une modification des
standards utilisés ou des infrastructures est nécessaire.
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1.. PRESENTATION DU STANDARD 5G NR

Les cas d’'usage de la 5G New Radio (5G NR) ont été définis par I’ Internatio-
nal Telecommunication Union (ITU), et ont été décomposés en trois catégories
distinctes :

e enhanced Mobile Broadband (eMBB) qui regroupe '’ensemble des cas d'usage

couvert par la téléphonie mobile actuelle. Deux scénarii sont envisagés. Le
premier, hotspot connectivity pour lequel la densité d’utilisateurs est im-
portante, se traduisant par un transfert de données numériques impor-
tant. Le second wide area coverage, se caractérise par une densité d’utilisa-
teurs réduite pour laquelle les communications se font en milieux urbains
ou péri-urbains, limitant la complexité des canaux de propagation mais
nécessitant des cellules aux dimensions plus grandes.

e ultra-Reliable Low Latency Communications (URLLC) qui regroupe 'en-
semble des communications pour lesquelles la latence et la fiabilité sont
critiques (téléchirurgie par exemple).

o massive Machine Type Communication (mMTC) regroupant les services
capables de répondre a |’arrivée massive des objets connectés et a la crois-
sance des communications machines a machines.

La figure 1.1 donne les trois cas d'usage de la 5G NR avec des exemples asso-
ciés pour chacun. Elle quantifie aussi les attentes en terme de performances qui
sont issues du rapport IMT-2020 publié par I'TTU [3].

Enhanced Mobile Broadband (eMBB) e n

- Débit utilisateur 100 Mbps

- Capacité de trafic de zone
10Mbits/s/m?

- Maintien de la qualité de service

jusque 500 km/h

Réalité augmentée
Réalité virtuelle
Vidéo 4K

Cloud connectivity

Machine to Machine Ultra- Reliable Low Latency
Communications (mMTC) communcations (URLLC)

>> Forte densité de connexion >> Faible latence

>> Faible consommation ag pp >> Haute fiabilité
>> Forte mobilité

Capteurs et loT Usine 4.0

Smart cities Gestion en temps réel
Smart building Téléchirurgie
Smart agriculture Voitures autonomes
- 1 million de dispositifs par km? - Latence inférieure a1 ms
- Augmentation de I'efficacité énergétique - Perte de communication inférieur a la miliseconde
100 fois moins que la 4G - Maintien de la qualité de service jusque 500 km/h

FIGURE 1.1 — Cas d'usage de la 5G NR (issu de [4])
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1.. PRESENTATION DU STANDARD 5G NR

Le tableau I.1 compare les performances visées dela 5G NR par rapport a celle
du standard LTE-A.

TABLEAU 1.1 — Comparaison des performances LTE-A et 5G NR (issu de [3])

| | LTE-A | 5GNR |

Débits crétes (Gbps) 1 20

Débits effectifs (Mbps) 10 100
Effecacité spectrale (bit/Hz) x1 X3

Mobilité (km/h) 350 500

Densité de connexion (objets/ km?) 10° 10°
Latence (ms) 10 1

Efficacité énergétique 1x 100x
Capacité de trafic (Mbit/m?) 0.1 10

La diversité des applications visées par la 5G NR impose une versatilité de la
couche physique qui doit étre capable de répondre aux contraintes associées a
chaque cas d’usage pouvant étre déployé.

1.2- Couche physique dela 5G
1.2.a- Phases de déploiement et allocation des bandes de fréquence

La 3GPP (Third-generation Partnership Project), comité de normalisation, pré-
voit le déploiement de la 5G sur deux phases, qui ont été présentées dans la re-
lease 15.

La phase 1, commencée en 2020 en France, consiste a mettre en place le pro-
tocole de communication en utilisant les infrastructures LTE déja en place. On
parle de déploiement non standalone. Les bandes de fréquence allouées a la 5G
sont donc les mémes que celles déja utilisées pour le protocole LTE, et s’étendent
de 450 MHz a 7 GHz. On parle de 5G FR1. Au vue de I'occupation spectrale satu-
rée dans ces bandes de fréquence, la largeur de bande disponible ne permettra
pas d’atteindre les débits attendus par I'ITU. Aussi, des bandes de fréquence mil-
limétriques ont été ouvertes.

La phase 2 prévoit une mise a niveau de I'infrastructure cellulaire, permettant
de mettre en place les trois cas d’utilisation prévus pour la 5G dans les bandes
millimétriques. On parle alors de 5G standalone. Les bandes de fréquence pré-
vues s’étendent de 24.25 a 52 GHz, référencées 5G FR2-1, et de 52.6 a 71 GHz
référencées 5G FR2-2 [5, 6].

Le tableau 1.2 donne un apercu des bandes de fréquence disponibles pour la
5G ainsi que les cas d'usage pour lesquels elles sont les plus adaptées. La figure 1.2
représente 'attribution des bandes de fréquences en fonction de certains pays.
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TABLEAU 1.2 — Classification de bandes de fréquences 5G et leurs applications

Bande 5G | Groupe de bandes Fréquences Application 5G
Low band <1GHz mMTC, eMBB
5G FR1 Middle band 1-2.7GHz eMBB
High band 3-7.125GHz eMBB, uRLLC
5G FR2 Ultra high band | 24.25-27.5 GHz | eMBB, uRLLC

Les bandes de fréquence sont numérotées en commencant par la lettre n
suivi d'un numéro. Pour les bandes FR1, la numérotation va de nl a n99 tan-
dis qu’en FR2, elle commence de n257 jusque n263. En 5G FR2-2, seule la bande
n263 allant de 52.6 a 71 GHz est attribuée. En Europe, la bande de fréquence 5G-
FR2-1 allouée estla n258 allant de 24.25 2 27.5 GHz et correspond donc a la bande
de fréquence utilisée tout au long de cette these.

<1GHz le z 37-50GHz
24.25-24 45GHz
2.5/2.6GHz 37- 24.75-25.25GHz
g B00MHz (2x35MHz)  (B41/n41) 4.2GHz 27.5-28.35GHz 47.2-48 2GHz
26.5-27.5GHz
(w) 600MHz (2x35MHz) 3.475-3.65 GHz 27.5.28.35GHz 37.6-40GHz
@ 700MHz (2x30 MHz) 34-3.8GHz 24,5-27.5GHz
A L3 700MHz (2x30 MHz) 34-3.8GHz 26GHz
< — — —
B  00vHz 2330 MH2) 34-38GHz 26GHz
‘ ' 700MHz (2x30 MHz) 346-38GHz 26GHz
‘ ' 700MHz (2x30 MHz) 36-3.8GHz 26.5-27.5GHz
a 700MHz  2.5/2.6GHz (B41/n41) 33-36GHz 4.8-5GHz 24.75-27.5GHz 40-43.5GHz
34- 342~ 37- 257-  265- 289
ot / : :
- 700/800MHz 2.3-2.39GHz 342GHz 37GHz 4.0GHz 26.5GHz 28.9GHz 29.5GHz 372387 GHz
() 36-41GHz 4.5-49GHz 26.6-27GHz 27-29.5GHz 39-43.5GHz
- 24.25-27 5GHz
< 700MHz 3.3-36GHz 27.5-29.5GHz 37-43.5GHz
-
@ 34-37GHz 24.25-275GHz 39GHz

FIGURE 1.2 — Bandes de fréquence 5G NR licenciées en fonction des pays (issu de [7])

1.2.b- Forme d’onde, modulations et trame radio

La forme d’onde de la 5G est basée sur deux variantes de ’OFDM (Orthogonal
Frequency Division Multiplex). C’est une technique multi-porteuses qui permet
de diviser le canal attribué en plusieurs sous bandes. Les sous-porteuses du canal
sont orthogonales les unes par rapport aux autres. Lorthogonalisation est faite en
utilisant le produit scalaire de la fonction Inverse Fast Fourrier Transform

En fonction des différentes conditions du canal de propagation, et des scena-
rii déployés en liaison montante, les variantes CP-OFDM (Cyclic Prefix OFDM) et
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DFT-s-OFDM (Discrete Fourier Transform spread OFDM) peuvent étre utilisées.
Pour les liaisons descendantes, seule la forme CP-OFDM est autorisée [8].

Le cyclique préfixe permet de lutter contre 'interférence inter-symbole liée
aux trajets multiples. Pour chaque symbole OFDM, on recopie une partie de ses
derniers échantillons au début, augmentant ainsi sa longueur totale. Le CP fait
office de bande de garde dans le domaine fréquentiel, les données sont donc ré-
parties dans une section restreinte de la largeur de bande attribuée. A 'inverse,
la technique DFT-s-OFDM, permet d’étaler les données a transmettre sur la to-
talité de largeur de bande du canal alloué en utilisant la transformée de Fourier
discrete (DFT).[4].

La particularité de la 5G repose sur le fait que 'espacement entre les sous por-
teuses OFDM (SCS) n’est pas fixe, permettant d’attribuer dynamiquement des
ressources temporelles et fréquentielles a I'utilisateur en fonction de ses besoins
en débit. Chaque sous porteuse est espacée de 15kHz = 21, p étant un chiffre
compris entre 0 et 6, et est appelé numérologie. Lespacement entre les sous
porteuses de 15 kHz minimum permet une compatibilité de la trame 5G NR
avec celle du LTE-A. Chaque sous porteuse OFDM peut étre modulée en QPSK,
16QAM, 64QAM pour les bandes de fréquence FR2-1 et FR2-2 et 256QAM en 5G-
FR2-1 en liaison descendante uniquement.

Finalement, pour répondre a la variété des canaux de communication, deux
tailles de préfixe cyclique (CP) sont autorisées. On parle alors du préfixe cyclique
normal (NCP) et du préfixe cyclique étendu (ECP), les deux étant construits de
sorte a garantir un alignement temporel entre les différentes numérologies [8].

Le tableau 1.3 donne les numérologies disponibles en 5G FR2, I'’espacement
entre les sous porteuses associées et le type de préfixe cyclique disponible.

TABLEAU 1.3 — Association numérologie, espacement entre les sous porteuses OFDM,
taille du préfixe cyclique en 5G FR2

Numérologie (p) 2 3 5 6
SCS (kHz) 60 120 480 960
CP NCP/ECP NCP NCP | NCP
Bandes de fréquences FR2-1 FR2-1/ FR2-2 | FR2-2 | FR2-2

Lutilisation d'une forme d’onde OFDM permet la mise en place du mode
d’acces OFDMA (Orthogonal Frequency Division Multiplex Access), ce qui aug-

mente |'efficacité spectrale et multiplie le nombre d’utilisateurs au sein d’'un méme

canal de communication, en partageant les ressources temporelles et fréquen-
tielles simultanément. L'organisation d'une trame radio 5G NR est donnée en fi-
gure [.3
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Elément ressource :
une sous-porteuse d’'un symbole OFDM

|
l

Un slot : 14 symboles OFDM

Symboles OFDM : domaine temporel

FIGURE 1.3 — Organisation temporelle et fréquentielle d'une trame 5G NR (issu de [4])

Dans le domaine temporel, la trame radio dure 10 ms et est décomposée en
10 sous-trames (subframe) de 1 ms. La sous trame est constituée de 12 ou 14 sym-
boles OFDM en fonction de la taille du préfixe cyclique utilisé. Chaque groupe de
14 symboles OFDM est appelé slot. Plus la numérologie augmente, plus la durée
du slot est courte comme montré en figure 1.4. La durée d’'un slot est donc dé-
pendante de la numérologie utilisée. Au sein d'une méme trame, il est possible
de mélanger les numérologies, permettant ainsi d’insérer plusieurs utilisateurs
aux numérologies différentes.

Une trame, Tyam = 10 ms
R e—

#1 [_# T # T # T # T # T # | #8 [ #9

p=o [T T T T T T T T T T T T T ]
un slot, Tsot =1 ms
[
p=1 [TTTTTTTTTITTTT] ]
' un slot, Tsie = 0.5 ms
|
p=2 [TITTTTTITITTT I I ]
1 un slot, Tse = 0.25ms
1
1
p=3 [ [ [ [ [ [ [ ]

1 un slot, Tsot = 0.125 ms
i

I
u=4 [ T T T T T T T T T T T T T
un slot, Tyot = 0.0625 ms

FIGURE 1.4 — Organisation temporelle d'une trame 5G NR (issu de [4])

Dans le domaine fréquentiel, la trame est décomposée en resource block. Un
élément du resource block correspond a une sous-porteuse OFDM. Le resource
block est constitué de 12 éléments ressources consécutifs, soit 12 sous-porteuses
OFDM. L'espacement entre deux sous porteuses OFDM et la largeur de bande
occupée par un resource block sont fixées par la numérologie. Une porteuse 5G
NR, correspondant a la porteuse OFDM, est constituée d'un nombre défini de
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resource block en fonction de la numérologie utilisée, et fixe donc la largeur de
bande d'un canal.

1.2.c- Largeur de bande et modes d’acces

En 5G NR, la largeur de bande d’'un canal (BW,;;) est définie comme étant
la largeur de bande occupée par une porteuse 5G NR. Elle dépend du nombre
maximum de resource blocks allouable en fonction de la numérologie, et prend
en compte la largeur de bande de garde minimum. La largeur de bande de garde
minimale est dépendante, elle aussi, de la numérologie et est fixée par la 3GPP.
La figure L.5 illustre la largeur de bande d’'un canal définie pour la norme 5G. Le
tableau 1.4 donne les largeurs de bande disponibles en fonction de la numérolo-
gie. Pour augmenter la largeur de bande disponible, ’agrégation de porteuses est
autorisée. Elle inclut 'agrégation de porteuses, inter et intra-bande [6].

Concernant le mode d’acces, seul le Time Division Duplexing (TDD) est au-
torisé en 5G FR2.

Largeur de bande du canal

Af/2 Configuration de la bande passante de la transmission Ngp Aff2
1 l
i [ A ———
Bande de garde | : :lf N

...... ¢
.'1/ | f
[ o : '

Al
} | il

! {

! X dlE

| i R

; i Lo

\ i e

! ! Af

Spectre d'émission

FIGURE 1.5 — Largeur de bande d’un canal 5G (issu de [6])

TABLEAU 1.4 — Largeurs de bande des canaux 5G FR2

v 2 3 5 6
SCS (kHz) 60 120 480 960
BW¢, (MHz) 50/100/ | 50/100/ | 400/800/ | 400/800/
200 200/400 1600 1600/2000
Bande de fréquence | FR2-1 FR2-1 FR2-2 FR2-2
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1.3- Technologie MIMO au service de la 5G

Les bandes de fréquence en millimétrique sont moins utilisées que les ban-
des de fréquence sub-6GHz, permettant une augmentation significative des lar-
geurs de bandes des canaux comparés a ceux disponible en LTE-A. Toutefois,
leur utilisation représente aussi un défi technologique. La premiére concerne les
pertes de propagation, qui sont données, en espace libre, par I'équation I.1.

4dnd

Lg :2010g(T) (LD
avec d la distance de propagation, et A la longueur d’onde. Aussi, plus la fré-
quence augmente et plus les pertes en espace libre augmentent. A cela, il faut
ensuite ajouter les pertes supplémentaires, comme |’absorption des ondes élec-
tromagnétiques par les molécules contenues dans I'atmosphere (figure 1.6), les
pertes liées aux phénomenes de multitrajets, al’origine de I’absorption des ondes
électromagnétiques par les matériaux. L'absorption d'une onde électromagné-
tique par du béton a été quantifiée a 1.77 dB/cm pour une fréquence porteuse
de 3 GHz [9] contre 17.5 dB/cm a 40 GHz [10].

Longueur d’onde (mm)
30 20 15 10 8 6 5 4 3 2 1.5 1.0 08

Niveau de la mer

|

H,0

|

0,

Atténuation (dB/km)

' H,0
0O,
0.004 1 9150 m d'altitude
0.002 H,0
0.001
10

15 20 25 30 40 50 60 70 80 90100 150 200 250 300 400
0 Fréquence (GHz)

FIGURE 1.6 — Absorption d'une onde électromagnétique par les molécules de
I'atmosphere (issu de [11])

Aussi, le role du MIMO en 5G FR2, entre autres, est de compenser les pertes
de propagation, permettant ainsi d’augmenter les distances de propagation. La
taille des antennes étant proportionnelle aux fréquences pour lesquelles elles
sont congues, la taille des éléments rayonnants d'une antenne MIMO diminue
avec l'utilisation des ondes millimétriques. De plus, la directivité maximale de
I’antenne multi-éléments est donnée par [12] I'équation 1.2

2d
D=""erN 1.2)
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avec D la directivité et N le nombre d’antennes et et 'efficacité d’'un élément
rayonnant. Lencombrement plus faible est donc une opportunité de maximi-
ser le nombre d’éléments rayonnants pour maximiser la directivité de 'antenne
MIMO.

Aussi, d’apres I'équation des télécommunications, on a en visibilité directe :

_ PoG.G\?

I T and)? (L.3)

avec P, la puissance d’émission, P, la puissance de réception, G, et G, les gains
des antennes d’émission et de réception respectivement, A lalongueur d’onde et
d la distance entre I’émetteur et le récepteur. Les puissances sont exprimées en
Watt, d et A en metre.

Puisque le gain d'une antenne est proportionnel a sa directivité, on en déduit
qu'une augmentation de la directivité de I'antenne, entraine une augmentation
de la distance de propagation liée a la compensation des pertes en espace libre.
De plus, la directivité de 'antenne permet de limiter les phénoménes de multi-
trajets. On favorise la visibilité directe en pointant directement 'utilisateur.

En excitant plusieurs éléments rayonnants avec des phases appropriées, il
est possible d’orienter le lobe principal de 'antenne dans la direction de I'utili-
sateur. C’est ce que 'on appelle le beamforming. Dans le cas ou 'utilisateur se
déplace dans I’espace, il est nécessaire de réorienter en temps réel la position du
lobe principal, et dans ce cas on utilise la technique de beamstearing. Le beam-
forming est donc utilisé pour définir I'orientation du lobe principal a un instant
fixe, mais on parle de beamstearing lorsque I'orientation du lobe principal est
faite en temps réel et est donc variable au cours du temps. Dans les deux cas, il
est toutefois nécessaire de connaitre la position de I'utilisateur pour dépointer le
lobe principal de ’antenne dans sa direction. Pour ce faire, on utilise ’angle d’ar-
rivée du front d’onde et on utilise la technique de beamtracking. On peut alors
attribuer le méme canal a différents utilisateurs a des positions géographiques
différentes au sein de la méme cellule.

AD

- at
NxAD %

FIGURE 1.7 - Eléments rayonnants et front d’onde
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Les méthodes et algorithmes de formation de faisceau et de beamtracking
sont décrits dans [13].

La mise en place d'une liaison en visibilité directe n’est cependant pas tou-
jours possible a cause des phénomenes de blocage (immeubles, végétation, in-
frastructures...) et est tres dépendante du milieu dans lequel la liaison est dé-
ployée ainsi que de la taille de la cellule. Dans I'article [14], T.S. Rappaport et al.,
estiment un modele de canal de propagation 5G avec et sans visibilité directe.
Dans le cas d'une communication en milieu urbain, il donne une probabilité de
visibilité directe de 70% a 50 m contre 15% a 200 m. Si la visibilité directe ne peut
étre mise en place, I'angle de dépointage de 'antenne est choisi en fonction de la
qualité du signal recu [15, 16].

Dans le cas ou la communication par multitrajets est favorisée, I'utilisation
d’antenne multiple en émission et en réception ajoute deux dimensions supplé-
mentaires [17] :

e limiter les phénomenes d’évanouissement du signal en utilisant la redon-
dance d’émission. La méme trame d’information est envoyée sur plusieurs
antennes espacées d’au moins A/2, et dans différentes directions de l'es-
pace. La trame se propage alors dans des canaux de propagation différents,
garantissant ainsi un évanouissement indépendant, ce qui maximise les
chances de réception de I'information. On parle alors de diversité spatiale

o augmenter les débits et I'efficacité spectrale. On transmet alors I'informa-

tion par flux paralleles, appelés couches, dans laméme bande de fréquence.

Sil’envoi parallele des flux est centré sur un utilisateur unique, on parle de
single user MIMO (SU-MIMO). Dans le cas ou ’envoi parallele est adressé
a des utilisateurs distincts au sein de la méme cellule, on parle de multi
users MIMO (MU-MIMO)

1.4- Classes des stations de base 5G

Les stations de base (BS) dans le standard 5G sont classifiées en fonction de
la distance de propagation entre la station de base et I'utilisateur au niveau du
sol. Elles sont regroupées en 3 catégories, appelées classe de station de base. On
parle de :

e wide area base station : elles sont caractérisées par des exigences dérivées
des scenarii de macrocellules avec une distance minimale le long du sol
entre la station de base et I'utilisateur de 35 m.

» medium range base station : elles sont caractérisées par des exigences dé-
rivées des scenarii de microcellules avec une distance minimale le long du
sol entre la station de base et I'utilisateur de 5 m.
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e local area base station : elles sont caractérisées par des exigences déri-
vées des scenarii de picocellules avec une distance minimale le long du
sol entre la station de base et I'utilisateur de 2 m.

En fonction des classes des stations de base utilisées, la puissance moyenne
rayonnée maximale autorisée differe. La Puissance Equivalente Rayonnée Iso-
trope (PIRE) maximum par classe de station de base est donnée en tableau 1.5
[6].

TABLEAU 1.5 — Puissance d’émission maximale d’une station base en 5G FR2

Classe de la station de base | Puissance moyenne rayonnée maximale
Wide area BS Pas de contraintes
Medium range BS <47 dBm
Local area BS < 35dBm

La connaissance des classes de station de base est fondamentale pour fixer
les applications visées par les architectures déployées et pour dimensionner la
liaison et donc I'architecture d’émission et de réception.

2. Architectures d’émission et de réception

Avant de présenter les architectures classiques d’émission réception, rappe-
lons le role de I'émetteur et du récepteur. Le role de I'émetteur est d’adapter le
signal portant I'information a la bande du canal attribué a I'utilisateur. Pour ce
faire, I'information est modulée puis transposée autour de la fréquence centrale
du canal afin d’étre émise par I'antenne. A I'inverse, le role du récepteur est de
récupérer le signal recu, le transposer a des fréquences plus basses, afin de dé-
moduler le signal et d’en récupérer I'information [18].

Le choix des architectures est étroitement lié aux performances exigées par
les standards pour lequel ou lesquels elles sont con¢ues. D'un point de vue de
I’émission, I'architecture doit étre capable de respecter les contraintes en termes
de largeurs de bandes occupées, de puissances d’émission demandées, de non-
linéarités et de qualité du signal modulé. Du point de vue de la réception, I’archi-
tecture doit avoir une sensibilité suffisante pour avoir un taux d’erreur binaire
acceptable, étre suffisamment sélectif pour récupérer le canal d'intérét malgré la
présence de canaux adjacents ou bloquants.

Nous ne présenterons dans cette partie que les trois architectures classiques
d’émission et de réception. Les architectures de formation de faisceau permet-
tant la mise en place de communications MIMO seront abordées en chapitre 4.
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2.1- Architecture hétérodyne

La structure hétérodyne donnée en figure 1.8 est la structure la plus utili-
sée. En émission, les voies I et Q synthétisées en bande de base, préamplifiées
et filtrées, sont modulées par I'intermédiaire de deux mélangeurs en quadrature
de phase pour former la modulation 1Q. La fréquence de l'oscillateur local (OL)
des deux mélangeurs permet de transposer le signal a une fréquence intermé-
diaire(FI), qui est une fréquence fixe.

Voie | ]
> L~
[~/

“ GH
Voie Q ' ./x/
> ~|
[~/

Multiplexeur
ou
commutateur

Modulateur 1Q

Voie | 4——— pemodulateur

Voie Q €+—— Q
Filtre a réjecti
Filtre de 'd;iraé;i’;fc'gn Filtre de
canal image bande
fri

FIGURE 1.8 — Architecture hétérodyne

A cause de leur fonctionnement non linéaire, les mélangeurs vont créer des

harmoniques de la fréquence FI qui sont filtrées par un premier filtre passe bande.

Si la transposition autour de la fréquence intermédiaire se fait en une étape, on
parle d’architecture hétérodyne. En revanche, si la transposition en fréquence in-
termédiaire se fait en plusieurs étapes, on parle d’architecture superhétérodyne.

Pour transposer le signal utile autour de la fréquence centrale du canal, un
deuxieme mélangeur est nécessaire. On parle alors de fréquence RE Les pro-
duits de mélange créent deux composantes spectrales. La premieére est centrée
a fp+frp, constituant la composante d’intérét. La seconde est centrée a fp-frg
appelée fréquence image. La fréquence image doit étre filtrée par un autre filtre
passe bande. Finalement, I'amplificateur de puissance fournit la puissance né-
cessaire a I’antenne pour garantir la propagation du signal dans le canal. Le choix
del'utilisation d'un duplexer ou d'un commutateur dépend du mode d’acces Fre-
quency Division Duplexing (FDD) ou TDD. Le standard 5G FR2 opérant en TDD,
nous utiliserons un commutateur.

En réception, on retrouve les mémes fonctions de maniére symétrique. Le si-
gnal recu par I'antenne est envoyé au LNA, puis transposé autour de la fréquence
intermédiaire par I'intermédiaire d'un premier mélangeur. La fréquence image
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et les harmoniques sont filtrées grace a un filtre passe bande. Le signal passe en-
suite dans le démodulateur IQ pour extraire les voies I et Q. Le premier oscillateur
local permet donc de sélectionner le canal de réception tandis que le deuxieme
travaille a fréquence fixe. Le filtrage progressif des signaux interféreurs permet
de gérer la contrainte de linéarité du récepteur.

Le principal défaut dans cette architecture concerne la fréquence image. En
émission, elle doit absolument étre filtrée pour ne pas perturber d’autres sys-
temes. En réception, un compromis entre fréquence intermédiaire et filtre est a
faire en fonction des performances en sensibilité et en sélectivité recherchées. En
effet, si la fréquence intermédiaire est basse, cela implique un filtre d’antenne a
fort coefficient de qualité, pour maximiser la réjection hors bande. Ce filtre aura
alors beaucoup de pertes, et dégradera le facteur de bruit global. La facteur de
bruit global d’'une chaine constituée de n quadripoles est donné en paragraphe
3.2.c-.

ATlinverse, sila premiere fréquence intermédiaire est plus élevée, on relache
les contraintes sur le filtre d’antenne, mais le filtre situé apres le deuxieme mé-
langeur aura un coefficient de qualité plus élevé. Sa bande relative plus large
entraine de plus une conception plus délicate. Le choix de cette deuxieme fré-
quence intermédiaire est donc un compromis entre la dégradation du facteur de
bruit et les performances demandées pour le filtre de canal [19, 20].

Pour éviter la mise en place de nombreux filtres, ajoutant de la complexité
a l'architecture, augmentant les pertes, la consommation et le cofit de la solu-
tion finale, des structures a réjection d'images peuvent étre mises en place. Les
structures de Weaver et Hartley sont présentées dans I'ouvrage [4]. L'architecture
homodyne peut aussi étre considérée.

2.2- Architecture zéro-IF et low IF

Larchitecture homodyne , aussi appelée zéro IE est présentée en figure 1.9.
En émission, elle permet de transposer directement la forme d’onde a la fré-
quence centrale du canal attribué a I'utilisateur par I'intermédiaire du modula-
teur IQ. En réception, le signal recu est directement transposé en bande de base.
Aussi, contrairement a I’architecture hétérodyne, un seul oscillateur local est uti-
lisé. En I'absence de fréquence intermédiaire, la fréquence image n’est plus un
probléme, ce qui permet de s’affranchir de plusieurs filtres et de réseaux d’adap-
tation éventuels, rendant I'architecture zéro-IF plus compacte, moins cotiteuse
et plus intégrable que I'architecture hétérodyne.
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Néanmoins, la transposition se faisant directement grace au modulateur 1Q),
I'architecture est tres sensible au déséquilibre d’amplitude et de phase des voies I
et Q. Leffet d'un déséquilibre IQ en gain et en phase est montré en figure 1.10. En
réception, ces déséquilibres sont amplifiés par I'’ensemble de la chaine de trai-
tement de I'information, ce qui dégrade le taux d’erreur binaire. En émission, le
déséquilibre impacte la qualité de la modulation, dégradant ainsi 'EVM (Error
Vector Magnitude) du signal émis. La définition de I'EVM est donnée en para-

graphe 3.3.c-.

»

Démodulateur
Q

- ®

FIGURE 1.9 — Architecture zéro-IF

Position
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Multiplexeur
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commutateur
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! o Position
' ' attendue

(a) Déséquilibre de gain

FIGURE 1.10 - Effets des déséquilibres IQ sur une constellation

De plus, la fuite de I'OL, liée aux imperfections des mélangeurs, se retrouve
dans le spectre d’émission. A cause des non linéarités de I'amplificateur de puis-
sance, on observe I'apparition de produits d’intermodulation entre la fréquence
del’OL et celle du canal principal, entrainant un élargissement du spectre d’émis-

sion.

(b) Déséquilibre de phase
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En émission, on observe des interférences entre 'amplificateur de puissance
et l'oscillateur local du modulateur lié au phénomene de pulling [21]. Les fré-
quences de 'oscillateur local et celle du pré-amplificateur étant proches, un phé-

nomene de couplage apparait. La puissance du signal en sortie du pré-amplificateur

étant supérieure a celle de I'oscillateur local, on observe un désaccord de 'OL, ce
qui entraine un changement de sa fréquence d’oscillation. De plus, dans le cas
d’'une modulation de phase, comme c’est le cas en 5G, la phase du signal émis
vient perturber la phase de la PLL, entrainant une dégradation de son bruit de
phase [18].

Finalement en réception, un phénomene de DC offset peut étre observé. L'ap-
parition d'une composante continue s’explique par deux phénomenes. Le pre-
mier provient de la présence des signaux interféreurs de forte puissance a I'an-
tenne, qui vont, par rayonnement, se coupler al’entrée de 'OL du mélangeur. La
seconde provient d'une isolation imparfaite entre la voie RF et la voie OL dans les
mélangeurs du modulateur. La raie de I’'OL remonte dans la chaine RF et vient
se mélanger avec elle-méme pour former une composante continue. La com-
posante continue sera alors amplifiée par les étages de traitement de la bande
de base, entrainant une saturation des Convertisseurs Analogique-Numérique
(CAN) [22].

Les deux derniers problemes mis en avant peuvent étre corrigés en utilisant
une architecture low-IF, dans laquelle la fréquence intermédiaire est basse, de
I'ordre de deux ou trois fois la largeur de bande du signal. La fréquence de I'os-
cillateur local et celle du canal en émission sont suffisamment éloignées pour
ne pas engendrer de couplage et de désaccord de la fréquence d’oscillation. La
fréquence intermédiaire n’étant pas nulle, le phénomene de DC-offset est évité.

Toutefois, on retrouve le probleme de la fréquence image qui devra étre fil-
trée. Le choix de la fréquence intermédiaire devra étre fait de sorte que les canaux
adjacents ne deviennent pas la fréquence image du signal. Enfin, la fréquence
intermédiaire ne devra pas étre trop haute pour ne pas ajouter des contraintes
sur la fréquence d’échantillonnage des convertisseurs analogique-numérique ou
Convertisseur Numérique Analogique (CNA). Le taux d’intégration reste cepen-
dant meilleur que pour I'architecture hétérodyne [23].

2.3- Architecture a échantillonnage RF direct

Grace au développement des technologies des convertisseurs, il est possible
d’envisager des architectures d’échantillonnage RF direct aussi appelées archi-
tectures direct sampling. Ces architectures, présentées en figure .11, peuvent
traiter des signaux large-bandes directement autour de la porteuse RF en émis-
sion, ou passer du domaine RF directement dans le domaine du numérique en
réception. La transposition du signal est faite grace a la fréquence d’échantillon-
nage des CAN ou CNA. Ces architectures évitent I'utilisation de mélangeurs, mais
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nécessitent des CAN tres rapides et a large bande. Dans ce cas, la sélection des
canaux est effectuée dans le domaine numérique et la contribution du bruit du
CAN peut dégrader les performances, ce qui entraine des exigences plus grandes
sur le CAN, et sur le gain et le bruit des éléments de la partie RE

\V/
\oie |
RF I~
Ao
\Voie Q CNA
—>
. \/
\oie | —
Ao
Voie Q
—

FIGURE I.11 — Architecture a échantillonnage direct

La difficulté de I'utilisation de cette technique dans les architectures 5G est
liée aux largeurs de bande pouvant atteindre 100 MHz en FR1, et 400 MHz en FR2
sans tenir compte de la possibilité de réaliser de I’agrégation de porteuses. Par
ailleurs, il est nécessaire de traiter simultanément plusieurs canaux, ou la bande
5G compléte, pour réduire le nombre de chaines de transceiver, et pour réaliser
la sélection des canaux et ’agrégation de porteuses dans le domaine numérique.
Les performances requises pour les convertisseurs dans les applications 5G vont
donc dépendre du type d’architecture de modulation/démodulation choisie, de
la complexité de la modulation QAM, et du PAPR (Peak to Average Power Ratio)
du signal [24].

On trouve sur le marché des RF SoC capables de transposer les signaux nu-
mériques directement aux fréquences porteuses prévues en 5G FR1. Ces circuits
ont une fréquence d’échantillonnage suffisante pour générer des signaux de 400
MHz de largeur de bande et envisager une technique de linéarisation numérique
sur une telle largeur de bande [25, 26]. Les techniques de linéarisation seront
traitées en paragraphe 4. Toutefois, a notre connaissance, il n’existe aujourd hui
pas encore de tel circuit permettant de transposer le signal dans les bandes 5G
FR2. Les convertisseurs permettront alors de transposer le signal autour d'une
fréquence intermédiaire de I'ordre de 6 - 7 GHz, qui sera ensuite transposée dans
les bandes de fréquence 5G FR2. On revient alors sur les deux architectures pré-
sentées précédemment.
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3. Les amplificateurs

3.1- Classes de fonctionnement des amplificateurs

On peut classer les amplificateurs en deux familles selon le type d’architec-
ture. Les amplificateurs fonctionnant en régime CW (Continuous Wave) et les
amplificateurs fonctionnant en régime commuté. Les amplificateurs fonction-
nant en régime CW, sont classifiés en fonction de leurs classes de fonctionne-
ment, A, AB, B et C. Ces classes sont définies par le point de polarisation appliqué
au composant actif et sont illustrées dans la figure 1.12. Cela permet de tracer la
droite de charge statique, mais également la droite de charge dynamique, et de
représenter |’excursion du point de fonctionnement en fonction de I'amplitude
du signal dynamique en entrée du composant. Pour la classe AB, on distingue la
classe AB légere et la classe AB profonde. La classe AB profonde correspond a un
point de polarisation situé proche de la classe B. Aussi, plus la classe AB est pro-
fonde, plus la puissance de sortie de I'amplificateur et son rendement maximal
théorique seront importants. [27]

La classe de fonctionnement de 'amplificateur est fondamentale, elle est choi-
sie en fonction de I'application visée. Aussi, pour un amplificateur a fort gain, on
préférera une classe A a la classe B, puisque la classe A permet a 'amplificateur
d’avoir une grande plage linéaire. En revanche, pour un amplificateur de puis-
sance, la classe AB ou B sera privilégiée, ces deux classes permettent d’optimiser
la puissance de sortie et le rendement de I’amplificateur au détriment du gain.

Le tableau 1.6 résume les performances comparatives selon les classes de
fonctionnement en régime CW.

TABLEAU 1.6 — Tableau comparatif des classes de fonctionnement

Classe de Renderﬁent maximum | Puissance de | Linéarité
fonctionnement theorique sortie
A 50 % - - +++
AB 50% <1 <78.5% ++ -
B 78.5 % +++ - -
C 78.5% <n <100 % +++ ---
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FIGURE I.12 — Définitions des classes de fonctionnement en régime sinusoidale

3.2- Caractéristiques des amplificateurs faible bruit

Lamplificateur faible bruit est I'’élément critique de la chaine de réception. Il
est souvent placé juste apres le filtre d’antenne et permet d’extraire le signal utile
du bruit pour traiter 'information recue. Le bruit est un signal aléatoire se super-
posant au signal utile. Il est lié aux mouvements des électrons dans la matiere,
interagissant avec le réseau cristallin et les autres porteurs du circuit et est donc
lié aux semi-conducteurs et matériaux utilisés dans la conception du circuit.

3.2.a- Les sources de bruit

Dans un dispositif actif, les sources de bruit sont :

e le bruit de diffusion, lié a la variation de la vitesse de déplacement des por-
teurs provoqués par leur interaction et leur collision avec le réseau cristal-
lin. Le bruit de diffusion regroupe le bruit thermique, le bruit d’électron
chaud et le bruit quantique. [28]

« le bruit de grenaille qui est caractérisé par la loi statistique de franchisse-
ment d'une barriere de potentiel. [29]
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* le bruit de scintillement, inversement proportionnel a la fréquence. Il est
lié au passage d'un courant qui engendre une fluctuation de la résistivité
du matériau s’expliquant par la fluctuation du nombre de porteurs lié a des
phénomene de pieges, ou a une fluctuation de la mobilité des porteurs.[30]

e le bruit de génération - recombinaison, lié au phénomene de pieges, il in-
duit une modification du nombre de porteurs disponible dans le canal au
cours du temps. Il dépend de la fréquence et du point de polarisation. [31]

3.2.b- Performances en bruit d’'un composant

On quantifie les performances en bruit d'un circuit par son facteur de bruit,
NE qui caractérise la dégradation du Rapport signal sur bruit (pour Signal to
Noise Ratio) (SNR) entre I'entrée, noté (S/N)e, et la sortie noté (S/N)g, du com-
posant. Lexpression du facteur de bruit est donnée par I’équation 1.4

S
&)
S
%),

Le calcul du facteur de bruit se fait en ramenant '’ensemble des sources de
bruit en entrée du composant a une température de référence. Aussi, le facteur

de bruit d'un quadripdle est dépendant de I'impédance présentée a son entrée
et s’exprime par la relation donnée en équation 1.5.

NF =

(L.4)

NF = NF,,in + iwe ~Yopil? (L5)
R(Ye)

Y, correspond a 'admittance présentée en entrée du composant, NFyin, Yo, €t
R, sont respectivement le facteur de bruit minimum du composant, son admit-
tance optimum de bruit et sa résistance de bruit. Ces trois derniers parametres
constituent les parametres de bruit du composant.

Dans le cas ol I'admittance présentée en entrée du composant vaut Y,
alors le facteur de bruit correspond au facteur de bruit minimum. L'obtention
de 'admittance optimum de bruit se fait en présentant en entrée du composant
le coefficient de réflexion optimum donné par I'équation 1.6

= (I.6)

1—‘opt
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3.2.c- Facteur de bruit dans une chaine de réception

Pour caractériser le facteur de bruit global de la chaine de réception, c’est-a-
dire prendre en considération la contribution de chacun des étages de la chaine
de réception, la formule de Friis doit étre utilisée. Elle permet de ramener I'en-
semble des sources de bruit en entrée de la chaine compléte de quadripoles re-
présentée en figure 1.13. Dans ce cas, la facteur de bruit global est donné par
I'équation 1.7.

> P

G1 G2 Gs Gn
NF1 NF2 NF3 NFnq

FIGURE I.13 — Chaine de quadripdles

NF,-1 NF3-1 NF, -1
NF = NF; + + +...+ (1.7
G G1G G1G2...Gp1

Léquation 1.7 nous permet de constater que le facteur de bruit global dans
une chaine de réception est majoritairement lié au gain et facteur de bruit du
premier étage. On rappelle que le facteur de bruit d'un circuit passif correspond
a ses pertes. Aussi, dans la mesure du possible, il est préférable de placer le LNA
directement en sortie de I’antenne de sorte a ne pas dégrader le facteur de bruit
du récepteur.

Or, puisque le gain maximum est obtenu par une adaptation conjuguée, I'im-
pédance optimum de gain ne correspond pas, de maniere générale, a 'impé-
dance optimale de bruit. Aussi, lors de la conception de I'amplificateur faible
bruit, le concepteur doit faire un compromis gain/bruit. Il utilise alors les cercles
de bruit constant, représentant I’ensemble des coefficients de réflexion a présen-
ter en entrée du LNA pour obtenir un facteur de bruit constant. Les cercles a bruit
constant sont caractérisés par (2 leurs centres et R leurs rayons qui sont définis
par le systeme d’équations 1.8.

NF — NE,;
N =1 +T | ———22
4R, /7o
r
{ Q=2 (1.8)
1-N
R= —— NZ+N(1-1r2,
1+N opt

En superposant les cercles a bruit constant avec les cercles a gain constant en
entrée, le concepteur peut choisir le coefficient de réflexion en entrée du com-
posant qui minimise la dégradation du gain et du bruit simultanément [32]. Un
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exemple de superposition de cercles a bruit et a gain constant est donné en figure
[.14.

Gmax - 3 dB

FIGURE I.14 - Cercles a bruit et a gain constants

3.3- Caractéristiques des amplificateurs de puissance

En émission, I'amplificateur de puissance constitue 1'élément critique de la
chaine d’émission. Il permet de délivrer la puissance nécessaire a 'onde émise
pour assurer sa propagation d'un point A a un point B, tout en la déformant le
moins possible.

Ve A
Réseau l Réseau
d'adaptation { @ d'adaptation en

d'entrée puissance de
L sortie |
Z

FIGURE I.15 - Structure de base d’'un amplificateur de puissance

On peut simplifier la structure d’'un amplificateur comme montré en figure
I.15. Les tensions de polarisation V; et Vs sont amenées par des réseaux de po-
larisation constitués d’éléments capacitifs et inductifs. Le réseau d’adaptation
d’entrée permet de limiter les pertes par réflexion en réalisant une adaptation
conjuguée a I'impédance de I'étage précédent le transistor (ici Zj). Le réseau
d’adapation de sortie permet de maximiser la puissance de sortie de I'amplifi-
cateur. Une adaptation en puissance est faite en fonction de la charge Z;.
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Pour quantifier la conversion de la puissance d’alimentation en puissance
RE on utilise le rendement. Il est exprimé en pourcentage. L'ensemble de la puis-
sance qui n'est pas transmise a la fondamentale est perdu sous forme de puis-
sance thermique ou apparait dans les composantes non linéaires du signal.

On distingue trois types de rendement :

¢ le rendement DC défini comme le rapport de la puissance RF sur la puis-
sance DC. Il est principalement utilisé pour des applications basses fré-
quences

» lerendement en puissance ajoutée (PAE) est classiquement utilisé en RE 1l
est défini par 'équation 1.9
out_Pin Pin(G_l)

P
PAE = = (1.9)
Ppc Ppc

 le rendement total, qui permet de comparer la puissance délivrée par le
circuit par rapport aux puissances qui lui ont été fournies. Son utilisation
est courante dans les bilans de puissance. Il se définit par 'équation .10

Pour
=— I.10
NTot Poc+ Py ( )

Dans la suite de ce manuscrit, la notion de rendement fera uniquement ré-
férence a la PAE des circuits. Nous utiliserons donc indifféremment rendement
et PAE. La PAE maximum atteignable théoriquement est fonction du choix de la
classe de fonctionnement du transistor.

A cause des dimensions finies du canal des transistors, 'amplificateur de puis-
sance est un élément non linéaire, c’est-a-dire que le signal de sortie n’est pas
proportionnel au signal d’entrée dans le domaine fréquentiel. On présente dans
la suite I'’ensemble des grandeurs non-linéaires caractérisant les amplificateurs
de puissance.

3.3.a- Grandeurs caractéristiques non linéaires de type circuit

Dans cette partie, nous nous concentrerons sur les grandeurs caractéristiques
de type circuit, c’est-a-dire les caractéristiques qui ne sont pas a mettre en lien
avec un standard de communication et qui peuvent se caractériser par I'intermé-
diaire de signaux un et deux tons. Ce sont les grandeurs utilisées par les concep-
teurs lors de la conception de circuits pour limiter les temps de calculs en simu-
lation et ainsi le temps de conception des circuits.
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Distorsions d’amplitude et de phase

La caractérisation des effets non-linéaires se classe selon deux types :

¢ les non-linéarités d’amplitude, liées aux dimensions finies du canal des
transistors ou aux dimensions de la zone de déplétion de la diode. Un
exemple de distorsions d’amplitude est donné en figure 1.16.

 lesnon-linéarités de phase qui proviennent de la variation des impédances
des éléments réactifs des transistors constituant I'amplificateur de puis-
sance. En effet, dans [33], il est montré que les capacités Cgp et Cgs du
modele équivalent du transistor MESFET ou HEMT varient en fonction de
la tension de Vs modifiant ainsi leur impédance en fonction de la puis-
sance de 'onde en entrée. Un exemple de distorsion de phase est montrée
en figure [.17.

L'analyse de la figure 1.16 met en évidence trois zones de fonctionnement :
une zone linéaire pour laquelle 'amplitude du signal d’entrée est suffisamment
faible pour que I'excursion du point de polarisation ne vienne ni pincer ni satu-
rer le canal du transistor, une zone de compression et une zone de saturation, ou
la densité d’électrons maximale est atteinte dans le canal du transistor. La zone
linéaire permet de définir le gain linéaire du dispositif. A partir de la zone de com-
pression, on définit le point a x dB de compression, noté P,4g. Pour les technolo-
gies GaN, on utilise souvent la notion de puissance de saturation Ps,; pour lequel
le taux de compression est fixé par le fondeur. Dans le cas de la technologie GaN
de Macom (D01GH), utilisée dans cette these, et présentée en chapitre 2, on uti-
lise P,4p. La figure met aussi en avant le compromis linéarité - rendement. On
constate que plus 'amplificateur travaille a des niveaux de compression élevés,
plus la linéarité est dégradée mais meilleur est le rendement.

45 T T T T T 35

-3dB
OP
40| N Y

130
351

30k out 125

25k —*—PAE

201

Puissance de sortie (dBm), Gain(dB)

. IP.
5 1 { 1 3dB 0
-30 -20 -10 0 10 20 30
Puissance d'entrée (dBm)
Zone linéaire Zone de compression Zone de saturation

FIGURE 1.16 - Distorsions d’amplitude, gain et PAE en fonction de P,
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FIGURE I.17 - Distorsions de phase d'un amplificateur de puissance

Produits d’intermodulation

Pour déterminer 'ordre des non-linéarités d’un circuit, on peut modéliser
celui-ci par une fonction polynomiale décrivant la zone de compression et de
saturation. Prenons par exemple un circuit non linéaire et sans mémoire d’ordre
trois, on peut alors écrire le signal de sortie y; comme :

y(1) = a1 x(t) + ap x> (t) + az x> (1)

En prenant x(¢) = by [cos(w;t) + bacos (w2 1)], et en développant, on observe
I'apparition de nouvelles raies spectrales situées aux fréquences 2f, — fj et 2] —
f>. On appelle ces fréquences des produits d'intermodulation d’ordre 3 (IM3). De
maniére générale, on appelle produits d’'intermodulation d’ordre k (IMy), I'en-
semble des composantes spectrales situées en Mf, —Nf1 tel que k = M+ N et
(M, N) eNZ2. La démonstration est donnée dans [4].

La non linéarité d’ordre 2 ramene une composante DC a f> — fi et fait ap-
paraitre les harmoniques 2 des deux tons principaux injectés en entrée. Si I'on
considere de plus le terme f; + f», on remarque que la non linéarité d’ordre 2
est responsable de I'apparition d'une deuxieme bande de signal, appelée bande
d’harmonique 2. De la méme maniére, la non linéarité d’ordre trois est respon-
sable de 'apparition de la bande de fréquence appelée bande d’harmonique 3
comprenant la troisieme harmonique des deux tons du signal d’entrée, ainsi que
les composantes en 2 f] + f> et 2f, + f. Bien que les bandes d’harmoniques deux
et trois puissent facilement étre filtrées, ce n’est pas le cas des produits d’inter-
modulation d’ordre trois ou supérieur. [34]

Aussi, plus 'amplificateur est non linéaire et plus on observeral’apparition de
produits d’'intermodulation d’ordre élevé, et plus 'amplitude des produits d’in-
termodulation sera grande. Lamplitude des IMs d’ordre N peut étre quantifié par
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rapport a 'amplitude des tons principaux (P.) grace au rapport C/IMy défini par
I’équation I.11.
C/IMn(dB) =P (dBm) — Py (dBm) (L.11)

3.3.b- Effets mémoire et dynamique du signal

Les effets mémoire sont responsables d’effets dispersifs dépendant de la puis-
sance d’entrée du signal et de sa largeur de bande. La réponse temporelle du
systeme devient donc dépendante du comportement du systéme aux instants
précédents; le comportement de I'amplificateur de puissance ne peut plus étre
considéré statique.

On classe les effets mémoire en deux catégories. Les effets mémoire a long
terme, principalement liés aux phénomeénes d’auto-échauffement des transis-
tors et des phénomenes transitoires des réseaux de polarisation, qui ont des cons-
tantes de temps longues. Aussi, ces effets mémoire sont responsables d'un chan-
gement du point de polarisation qui dépend de la vitesse de variation des signaux
modulés. La deuxieme catégorie est appelée, a I'inverse, effets mémoires a court
terme. Ils sont dus aux phénomenes transitoires des signaux dans les réseaux
d’adaptation et dans la structure physique des composants actifs. Aussi, avec la
largeur de bande du signal modulant, I'impédance du composant et des réseaux
d’adaptation ne sont pas identiques, entrainant un changement du comporte-
ment de I'amplificateur.

La mise en évidence des effets mémaoire se fait le plus couramment en utili-
sant un signal modulé. En fixant la valeur moyenne du signal en entrée de 'am-
plificateur de puissance, on récupere 'amplitude et la phase du signal de sor-
tie. On trace alors 'amplitude et la phase des échantillons en sortie, en fonction
de 'amplitude des échantillons en entrée. Ces courbes sont appelées AM/AM et
AM/PM et sont une représentation dynamique des courbes de distorsions d’am-
plitude et de phase. On donne en exemple de courbes AM/AM et AM/PM en fi-
gure 1.18a et 1.18b respectivement. On constate une dispersion de la valeur de
sortie du signal pour une méme puissance d’entrée, liée a la variation de la ré-
ponse fréquentielle de 'amplificateur. Plus la dispersion de points est impor-
tante, plus les effets mémoires sont dominants.

Limportance de la dispersion de point dépend de la largeur de bande du si-
gnal et de sa dynamique. La dynamique du signal est souvent quantifiée par le
PAPR, et est définie par I'’équation 1.12.

P
PAPR = IOIog( daid ) (1.12)

moyen

Pax est la puissance maximale atteinte par le signal sur la durée d’observation,
et Puopen Sa puissance moyenne.
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FIGURE 1.18 — Courbes AM/AM et AM/PM

En pratique, la valeur du PAPR varie en fonction de la modulation, de la lar-
geur de bande. Dans le cas d'une modulation OFDM, elle dépend aussi du nom-
bre de sous porteuses OFDM [35]. De plus, la valeur de P,,,, change au cours du
temps, rendant alors le PAPR dépendant du temps. On observe donc une proba-
bilité d’apparition d'un certain niveau de PAPR au cours du temps. L'étude statis-
tique est réalisée par l'intermédiaire de 1’évolution de I'amplitude du signal par
les grandeurs suivantes :

 la PDF (Probability Density Function) ou amplitude probability distribu-
tion donne la probabilité des niveaux de puissance des échantillons du
signal sur la période d’observation. L'amplitude probability distribution
est souvent représentée par un histogramme des valeurs de 'amplitude
de I'enveloppe du signal. C’est une fonction dépendante de la modulation
du signal, du type de signal, et du filtrage appliqué en bande de base. En
fonction des barres de 'histogramme, et connaissant la valeur moyenne
du signal imposée, elle permet de connaitre les caractéristiques de I'am-
plificateur de puissance pour le point de fonctionnement donné.

¢ la CCDF (Complementary Cumulative Distribution Function) définie comme

CCDF (PAPRy) = p (PAPR > PAPRy). Elle représente la probabilité d’appa-
rition d'un certain niveau de PAPR et se calcule par I'intermédiaire de la
PDF du signal. La CCDF d'un signal 5G NR modulé en 256QAM est donnée
en figure I.19.

3.3.c- Grandeurs caractéristiques non linéaires de type systeme

Comme nous I'avons vu précédemment, de par la largeur de bande des si-
gnaux modulés, les caractéristiques de type circuit ne sont plus suffisantes. Aussi,
les non-linéarités d'un systeme sont quantifiées par des facteurs de mérite tels
que '’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio), 'EVM (Error Vector Magnitude), et
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FIGURE I.19 — CCDF d'un signal 5G NR 256QAM, 200MHz de largeur de bande

le NPR (Noise Power Ratio). Elles peuvent représenter les non-linéarités d'un cir-
cuit ou d'un systéme complet. En outre, 'ACPR et 'EVM sont clairement définies
et quantifiées par les normes de communication Wireless. La définition et mé-
thode de caractérisation du NPR est donnée dans [36], nous ne présenterons ici
que 'ACPR et 'EVM.

Adjacent Channel Power Ratio (ACPR)

Les non-linéarités de 'amplificateur de puissance entrainent une déformation
du signal, ce qui se traduit par I'apparition de remontées spectrales. Apparaissent
alors des lobes adjacents au canal attribué a 'utilisateur. Si ces remontées spec-
trales ne sont pas controlées, les communications ayant lieu dans les canaux ad-
jacents seront perturbées. On quantifie les remontées spectrales d'un signal mo-
dulé par le niveau d’ACPR ou d’ACLR (Adjacent Channel Leakage Ratio) défini
par:

DPS
ACPR, = IOlog( B (L13)

DPS
—)ACPRd =10log (ﬂ)

DSPgpw 4

ou DPSpy;g estla puissance contenue dans le canal adjacent gauche, DPSgy; 4,
celle contenue dans le canal adjacent droite et DPSpy; celle contenue dans le ca-
nal principal. De la méme maniere, certaines normes quantifient le niveau d’am-
plitude relatif des remontées spectrales directement adjacentes au canal, et celles
dans le canal suivant nommeées canal alternate (ACPR alternate). La figure 1.20
définit le canal principal, les canaux adjacents et alternate.

Dans le cas de la 5G, les contraintes sur '’ACPR sont fixées a 28 dB quelque
soit la largeur du canal principal. Le niveau maximal autorisé dépend cependant
du type de station de base. Le tableau 1.7 issu de [6], donne les contraintes en
ACPR pour le standard 5G FR2-1.
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FIGURE 1.20 — Présentation des canaux de transmission

TABLEAU 1.7 — Niveaux absolus des ACPR en fonction du type de station de base

Classe de la station de base | Valeur maximale autorisée
Wide area base station -13 dBm/MHz

Medium range base station -20 dBm/MHz
Local area base station -20 dBm/MHz

Error Vector Magnitude (EVM)

L'EVM quantifie les distorsions dans la bande utile liées aux non linéarités du PA.
Cette mesure se fait sur un signal modulé en comparant la constellation a I'en-
trée et a la sortie du PA ramené en bande de base. On observe sur la constellation
de sortie des distorsions qui s’expliquent par les distorsions d’amplitude et de
phase de 'amplificateur qui conduisent a une erreur de décision du récepteur, et
donc une dégradation de la qualité de la transmission. On mesure alors les écarts
de position entre les symboles émis et recus, I'écart s’exprime en pourcentage et

est donné par :

N
Y |Skideal — Sk,réell?

EVM =100 =

(I.14)

N 2
> ISk idéall
k=0

ou N désigne le nombre de symboles constituant la trame binaire, sy j4¢4; 12
position du k-iéme symbole de la constellation a I'émission, si 4. la position du
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k-ieme symbole a la réception.

Dans le cas ou 'EVM est mesurée sur un émetteur/récepteur, elle est cumu-
lative sur chacun des étages. Elle prend donc en compte les distorsions liées aux
temps de propagation de groupe (TPG) des filtres constituant la chaine, et est
sensible au déséquilibre IQ et au bruit thermique. Elle est, de plus, trés dépen-
dante de I'architecture et des effets mémoire. Son analyse est donc relativement
complexe. Il n’en reste pas moins que cette mesure est indispensable car normée
dans chacun des standards de communication et donnée de maniére complé-
mentaire a celle de ’'ACPR. [37, 38]

Le tableau 1.8 donne les valeurs d’EVM limites en sortie du récepteur définies
par la 3GPP pour les stations de base 5G FR2. [6]

TABLEAU 1.8 — Exigences de 'EVM pour les stations de bases 5G FR2

Modulation | EVM maximum autorisée (%)
QPSK 17.5
16QAM 125
64QAM 8
256QAM 3.5

4. Techniques de linéarisation

Dans la section précédente, nous avons définil’ensemble des caractéristiques
non linéaires d'un amplificateur de puissance. Nous avons de plus mis en avant
le compromis rendement/linéarité. Aussi, afin de sauvegarder la PAE, il convient
de faire travailler I'amplificateur de puissance dans sa zone non-linéaire. Pour
respecter les contraintes fixées par la 3GPP, des techniques de linéarisation per-
mettent de compenser tout ou partie des non linéarités de 'amplificateur qui
sont présentés ici. Des techniques d’amélioration de rendement existent aussi
mais ne seront pas présentées dans cette thése.

4.1- Feedforward

Le principe du feedforward consiste a annuler les distorsions hors bande par
recombinaison en opposition de phase. Le circuit se compose alors de deux voies
amplificatrices. La premiére est appelée boucle d’annulation de la porteuse et a
pour but de ne prélever que les produits d’'intermodulation a la sortie du pre-
mier PA. La seconde sert a amplifier les produits d’'intermodulation dans le but
d’obtenir la méme amplitude que celle obtenue a la sortie de la chaine d’élimi-
nation de la porteuse. On recombine ensuite les deux signaux en opposition de
phase, ce qui permet de supprimer les distorsions. Le principe est illustré en fi-
gure 1.21. Une attention particuliére doit étre apportée au PA dans la boucle se-
condaire, puisque ce dernier doit absolument fonctionner dans sa zone linéaire
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pour ne pas générer d’autres produits d'intermodulation non présents dans le
signal utile, tout en ayant un gain suffisant pour compenser les produits d’in-
termodulation du PA principal. Cette méthode fonctionne en boucle ouverte, un
ajustement perpétuel de la phase et de la compensation du gain du PA principal
doit donc étre fait en continu. La méthode est donc difficile a mettre en place et
est tres sensible aux dérives du PA par échauffement ou vieillissement.

I

FIGURE 1.21 - Principe d’'une linéarisation par feedforward

De plus, la présence de la chaine secondaire implique la mise en place d'un
second amplificateur, ce qui augmente la consommation. En outre, a cause des
pertes des coupleurs et du déphaseur en sortie de I'amplificateur principal, il est
impossible d’atteindre sa puissance de saturation, impactant la PAE de la solu-
tion. Dans leur article [39], K.J. Parsons et PB. Kenington, étudient le maximum
de rendement qu’il est possible d’obtenir en fonction du facteur de couplage du
coupleur en sortie de PA principal et en fonction de la classe de fonctionnement
de 'amplificateur secondaire. Ils montrent alors que, pour un facteur de cou-
plage optimum et un amplificateur classe C, la PAE maximum atteignable est de
40% contre 14% pour un classe A.

Aussi, pour sa complexité de mise en place et pour son efficacité limitée, cette
technique de linéarisation est rarement utilisée.

4.2- Feedback

C’est la méthode la plus utilisée pour linéariser un systeme en basses fré-
quences. On réintroduit le signal de sortie de I'amplificateur en opposition de
phase avec 'entrée pour supprimer les distorsions. Le schéma d’une linéarisa-
tion par feedback est donné en figure 1.22. Grace a la contre -réaction, cette mé-
thode de linéarisation n’est pas sensible aux dérives de 'amplificateur liées a son
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échauffement ou son vieillissement par exemple, mais elle est aussi responsable
des limites de cette méthode de linéarisation :

¢ diminution du gain global qui dépend du gain de la contre réaction 3. Lex-
pression du gain est donnée dans I’équation I.15.

Gpa

G=—"— I.15
1+ﬁGpA ( )

¢ des problemes d’instabilité a hautes fréquences, liés a la diminution de
gain et al’augmentation de la largeur de bande des signaux a linéariser, en-
trainant des probléemes d’oscillation de 'amplificateur de puissance [40].
Cette contrainte peut étre évitée en utilisant les méthodes de contre réac-
tion cartésienne ou boucle polaire [18, 41]

¢ lalimite surlalargeur de bande a linéariser qui est liée aux délais introduits
par les composants de la boucle retour. Le circuit n’est alors plus capable
de suivre le changement du signal de plus de quelques mégahertz [42].

FIGURE 1.22 - Principe d'une linéarisation par feedback

Avec les contraintes en largeur de bande imposées par le standard 5G, cette
méthode de linéarisation ne pourra étre mise en place que pour des systemes
dont la préoccupation principale est la sauvegarde d’énergie au détriment de la
largeur de bande linéarisable. De plus, les largeurs de bande allant de 50 MHz a
400 MHz en 5G FR2-1 ne pourront pas étre linéarisées avec ce type de technique.

4.3- Prédistorsion

Cette technique de linéarisation est a ce jour la plus utilisée. Le principe est
illustré en figure 1.23. Un bloc non linéaire, prédistorteur ou générateur non li-
néaire, est inséré en amont du PA pour compenser ses non linéarités. Aucune
connaissance du circuit n’est nécessaire pour mettre en place la technique de
prédistorsion. Le PA est considéré comme une boite noire. Des caractérisations
précises du comportement de I'amplificateur servent de base pour la construc-
tion du modele du prédistorteur. Les caractérisations nécessaires a la mise en
place du prédistorteur sont définies en chapitre 2 et 3.

La prédistorsion peut étre faite de maniére analogique ou numérique. La mé-
thode la plus utilisée ces derniéres années est la prédistorsion numérique (DPD
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pour Digital Predistortion). On implante, en bande de base, le modele du prédis-
torteur, en utilisant des fonctions mathématiques s’appliquant sur I’enveloppe
complexe du signal utilisé. Les différents modeles mathématiques seront décrits
dans le chapitre 3.

— Prédistorteur |

Pout Pout Pout

Pin Pin Pin

FIGURE 1.23 - Principe de la prédistorsion

La DPD peut étre utilisée avec ou sans voie de retour. En boucle fermée, la mé-
thode devient adaptative, ce qui offre la possibilité de mettre a jour en continu
le modéle. On compense ainsi les dérives de 'amplificateur liées a I"échauffe-
ment thermique, vieillissement, ou variation de I'impédance de sortie du PA par
exemple. En pratique les performances en linéarisation de la méthode sont supé-
rieures a celle d'une prédistorsion analogique (APD), mais les largeurs de bande
linéarisables sont limitées par la fréquence d’échantillonnage des CNA. Pour que
la linéarisation soit effective, la fréquence d’échantillonnage du CNA doit couvrir
lalargeur complete du signal, incluant les non linéarités. La consommation de la
DPD, est donc liée a la fois a la largeur de bande des signaux a linéariser et aux
nombres de coefficients du modele numérique a calculer.

LAPD, quant a elle, utilise un générateur non linéaire a base de diodes ou
de transistors. Lutilisation de circuits compacts, et a faible consommation, per-
met de faciliter son intégration dans le circuit, tout en limitant la dégradation de
PAE. Le générateur non linéaire peut €tre congu et inséré en bande de base apres
le modulateur IQ, en fréquence intermédiaire ou en RE Le choix impactera les
performances en largeur de bande linéarisée, lié a 1a bande relative des signaux.
En RE les largeurs de bande linéarisables peuvent atteindre quelques GHz [43].
Contrairement a la DPD, la méthode analogique n’offre pas les mémes possibili-
tés de souplesse, reste moins reconfigurable, et ne corrige pas les effets mémaoire.

Pour tirer profit des deux méthodes, des techniques de linéarisation mixtes
ont vu le jour. Les largeurs de bande importantes sont linéarisées en utilisant les
avantages de ’APD, et les effets mémoire ou autres phénomenes de dérive sont
corrigés grace a la DPD. On limite alors la fréquence d’échantillonnage du CNA a
la largeur de bande du signal, et on simplifie le modele mathématique utilisé, ce
qui limite la consommation de la DPD. [44, 45]

Nous reviendrons en détails sur ces deux techniques de prédistorsion dans le
chapitre 3.
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5. Technologies candidates pour la 5G millimétrique

Nous nous proposons ici de faire un état de I'art des technologies de semi-
conducteurs existantes sur le marché, et qui sont compatibles pour le développe-
ment de circuits en bande 5G-FR2. Nous présenterons les grandeurs électriques
participant au choix de la technologie lors de la conception d'un circuit, et com-
parerons les technologies disponibles en terme de performance en puissance.
Finalement, le but de ce paragraphe est de positionner le GaN vis-a-vis d’autres
technologies et d’en positionner son intérét pour des applications 5G.

5.1- Grandeurs électriques caractérisant les semi-conducteurs

Lors de la conception d’'un circuit, le choix de la technologie se fait en fonc-
tion de ses performances électriques. De maniére générale, les performances
sont regroupées en trois types :

« les performances en fréquences
¢ les performances en puissance
¢ les performances en bruit

Les performances en fréquences sont quantifiées par I'intermédiaire de :

« lafréquence de transition, f7, définie lorsque le gain en courant du transis-
tor vaut 'unité. Elle fixe la réserve de gain disponible lors de la conception
d’'un circuit a une plage de fréquence donnée. Souvent, la plage d’utilisa-
tion maximale d'un transistor est fixée a fr/3 en boucle ouverte et fr/5 en
boucle fermée; au dela, le gain en courant ne serait plus suffisant pour dé-
livrer de la puissance. Du point du vue technologique, sa valeur est condi-
tionnée par la longueur de grille, la mobilité des porteurs majoritaires dans
le canal et la valeur de la bande interdite du semi conducteur utilisé. D’'un
point de vue électrique, elle est conditionnée par la valeur de la trans-
conductance du transistor et de la capacité Cgs. Les équations du f;, du
point de vue technologique et électrique, sont données par I'équation 1.16
[33, 46].

E
6”;; g point de vue technologique

fr= g (1.16)

Emo , point de vue électrique
21Cgs

ou g est la charge élémentaire, p,, la mobilité des électrons, Eg la hauteur
de la bande interdite, Lg la longueur de grille et g, la valeur de la trans-
conductance.

« la fréquence maximale d’oscillation, f;,4x, fréquence pour laquelle le gain
unilatéral en courant vaut I'unité. Son expression peut étre approximée par
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I'équation 1.17 [46] :

i
R\ .17
Les performances en puissance sont conditionnées par la valeur de la bande

interdite qui, elle-méme, conditionne :

« la tension de claquage, tension maximale qui peut étre appliquée a un
composant avant sa destruction, ce qui joue un role sur la puissance maxi-
male qu’il peut fournir. Le champ de claquage, E, et la hauteur de la bande
interdite, Eg, sont reliés par I'équation 1.18 [46] :

Ec o B3 (1.18)

« la densité de porteurs disponibles dans le canal, grace a la création d'une
hétérojunction a forte discontinuité de bandes. Elle conditionne la densité
de courant.

« lalimite des courants de fuite dans les composants.

Le semi-conducteur utilisé doit aussi avoir une conductivité thermique suffi-
sante pour étre capable de dissiper les points chauds liés a I’augmentation de
puissance.

Finalement, les performances en bruit sont conditionnées par les valeurs des
résistances d’acces et de grille, qui doivent étre les plus faibles possibles. Elles ne
seront pas traitées ici.

Le tableau 1.9 donne les caractéristiques intrinséques du silicium (Si), du GaAs,
les deux technologies majoritaires sur le marché , du SiC (Carbure de Silicium),
support mécanique aux technologies GaN jouant le role de semelle thermique
favorisant la dissipation thermique, et du GaN, technologie qui sera utilisée tout
au long de cette these.

TABLEAU 1.9 — Propriétés intrinséques de quelques semi conducteurs a T= 300 K

Si | 4H-SiC | GaAs GaN
Eg (eV) 112 | 1.1 1.42 3.39
Hn (cm?V1s7!) | 1500 | 650 | 8500 | 1000 (bulk)/ 2000 (2DEG)
Hp (cm?V-1s™h) | 600 | 105 400 200
E, (10°V.cm™) 3 35 4 33
Kioox (Wm™ ' K1) | 125 | 350 54 160

Conductivité thermique
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5.2- Performances en fréquence et en puissance

Les performances en puissance d'une technologie sont principalement ana-
lysées lors de la conception d’amplificateur de puissance. En fonction des spé-
cifications du circuit, il convient d’utiliser une technologie ayant la puissance de
sortie la plus grande possible dans la bande de fréquences de conception du cir-
cuit. Le graphique 1.24 issu de [47] récapitule les performances d’amplificateur
de puissance en fonction de la fréquence d’utilisation. On constate que pour les
fréquences 5G FR2, 5 technologies sont majoritaires. Les performances des tech-
nologies IV et I[V-IV comme le CMOS et le SiGe sont largement surpassées par les
technologies I1I-V comme le GaAs et le GaN. Pour les bande FR2-2, on constate
toutefois que les performances du GaN sont similaires a celle de I'InP (Phosphure
d’'Indium).

Les performances en PAE, en fonction de la puissance de saturation, sont
données en figure 1.25. On constate que les rendements des technologies III-V
sont du méme ordre de grandeur que les technologies CMOS et SiGe pour des
puissances de sortie supérieures. La technologie GaN offre des rendements du
méme ordre de grandeur que les technologies GaAs, technologie historique des
amplificateurs de puissance en bande millimétrique, et le dépasse du point de
vue de la puissance de sortie.

Puissance de saturation en fonction de la fréquence (toutes technologies)
70

CMOS Bande 5G FR2
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FIGURE 1.24 - Performances des amplificateurs de puissance
en fonction de la fréquence (issu de [47])
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FIGURE I.25 — Performances des amplificateurs de puissance
entre 20 et 50 GHz (issu de [47])

5.3- Intérét du GaN pour la5G

Les technologies SiGe et CMOS ont des tensions de polarisation basses et des
puissances de sortie de 'ordre du Watt. Aussi, ces technologies semblent parti-
culierement intéressantes pour des applications coté user equipment. Leurs per-
formances en bruit et gain leur permettent aussi une intégration dans la partie
réception, offrant la possibilité d'utiliser un 7/R chip completement intégré. On
évite alors les technologies de report et on minimise les cotts.

Toutefois, leur faible puissance de sortie, permet difficilement d’atteindre les
puissances de sortie attendues pour les stations de base 5G FR2. Une multipli-
cation des chaines d’émission est alors nécessaire, ce qui complexifie la mise en
place de la chaine d’émission et augmente sa consommation globale.

Actuellement, on trouve sur le marché deux types de technologie GaN, celle
dont la croissance se fait sur wafer en silicium et celle dont la croissance est faite
sur wafer en carbure de silicium. Dans son workshop [48], Macom explique que
les wafers en carbure de silicium disponibles sont au maximum de 6 pouces, ne
permettant pas une production suffisante pour fournir le marché des télécom-
munications. Les cofits de production, liés a la taille limitée des wafers dispo-
nibles, et au manque de concurrence sur les fournisseurs de wafer, ne permettent
pas de maintenir des cotlits compétitifs.

A l'inverse, la taille des wafers silicium peut atteindre 12 pouces, et la mise
en concurrence de nombreux fournisseurs de wafers, permettant de diviser les
cofits de fabrication par 1000 par rapport au wafer SiC. Lutilisation de wafer en
silicium permet de plus d’envisager une co-intégration GaN - CMOS, permettant
de proposer une puce unique intégrant a la fois la partie analogique et numé-
rique.
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Il est couramment admis que la conductivité thermique du SiC, plus de deux
fois supérieure a celle du Si, permet d’atteindre de meilleures performances en
dissipation thermique améliorant la PAE des composants. De plus, les constantes
de mailles du SiC et du GaN étant similaires, la complexité de la mise en place
de la technologie et le nombre d’effets mémoire présents serait réduit. Dans les
faits, de nombreuses comparaisons GaN/SiC et GaN/Si permettent de prouver
que leurs performances sont similaires.

Les tensions de polarisation élevées des technologies GaN/SiC (figure 1.26)
leur permettent d’atteindre des puissances de sortie en moyenne de 5.5 W par
millimetre de développement de grille au détriment de la PAE. Réciproquement,
les tensions de polarisation des technologies GaN/Si peuvent descendre a 3.3
V mais sont en moyenne autour de 10 V, soit deux fois inférieures a celle du
GalN/SiC, limitant la puissance de sortie des composants mais favorisant la PAE
[49]. Les puissances de sortie élevées des technologies GaN, et leur consomma-
tion importante, ne semblent pas en faire des technologies candidates idéales
pour les user equipment. En revanche, pour les mémes raisons, cette technologie
est parfaitement adaptée a des applications cOté station de base.

A [49]
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FIGURE 1.26 — Performances des technologies GaN/Si et GaN/SiC ([49-57])

De plus, I’étude de A. Inoue dans son article [58], montre qu’avec un back-off
de 8 dB, la puissance de sortie des technologies SiGe est en moyenne de 12 dBm
avec une PAE de 22%. Les technologies GaN permettent, avec le méme back-off,
d’obtenir des puissances de sortie de 28 dBm avec une PAE de 20%, montrant
des performances en efficacité similaires. Il estime de plus que, pour atteindre
une PIRE de 60 dBm, le nombre optimal d’éléments rayonnants sur une antenne
MIMO alimentée par des amplificateurs de puissance en technologie GaN serait
de 64 contre 256 avec une technologie SiGe. Le nombre de composants néces-
saires a la mise en place d'un tel transceiver serait entre 89 et 153 avec des techno-
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logies GaN. Les technologies SiGe, quant a elles, nécessiteraient la mise en place
de 281 a 537 composants. Une diminution de 30 % du nombre de composants
est en faveur de 'utilisation des technologies GaN, ce qui permet de minimiser
la complexité de la mise en place de transceiver et de minimiser son cofit global.

Finalement, les technologies GaAs sont aussi de bonnes candidates pour des
applications station de base, mais leur linéarité est plus faible que celle des tech-
nologies GaN, tout comme leur puissance de sortie. D’'un point de vue réception,
la faible linéarité de la technologie GaAs oblige les concepteurs a utiliser des li-
miteurs de puissance en sortie de 'antenne, dégradant ainsi le facteur de bruit
de la chaine de réception. La linéarité du GaN offrirait alors la possibilité de s’af-
franchir de ces limiteurs. Les performances en bruit des technologies GaN seront
étudiées en chapitre 4.

Les applications visées dans cette these se concentreront donc sur des appli-
cations station de base 5G FR2 en utilisant une technologie GaN/Si.

6. Conclusions

Dans ce chapitre, les notions nécessaires a la contextualisation du travail, et
I'essentiel des fondamentaux ont été présentées. Nous avons commencé par une
présentation du protocole 5G pour comprendre les attentes et contraintes qui lui
sont liées. Nous avons ensuite présenté les architectures d’émission-réception
classiques et les avons positionnées par rapport aux contraintes 5G. Ensuite, les
différentes caractéristiques des amplificateurs de bruit et de puissance, circuits
critiques des chaines d’émission et de réception, ont été introduites. Pour res-
pecter les normes d’émission fixées par le standard 5G, les techniques de linéa-
risation ont été présentées. Finalement, I'état de I'art des technologies des semi-
conducteurs nous a permis de positionner les technologies GaN et d’identifier
leurs intéréts et limites pour des applications 5G.

L'ensemble des notions présentées ici seront utilisées régulierement dans les
chapitres suivants, qui présenteront le cceur du travail réalisé dans cette these.
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Chapitre 11

Caractérisation de 'amplificateur de
puissance

Pour caractériser de maniéere compleéete un amplificateur de puissance, et pour
dimensionner le comportement de I'architecture dans laquelle il sera utilisé, il
est nécessaire de connaitre ses caractéristiques de type circuit et systeme. Les
caractérisations type circuit sont couramment mesurées par les fondeurs. Elles
permettent de concevoir les modeles physico-électriques utilisés dans le design
kit (PdK) fondamentaux pour les concepteurs, et permettent aussi d’établir les
datasheets des produits vendus. La complexité des modeles physico-électriques
permet difficilement, pour des raisons de cott de calcul et donc de temps de
simulation, de concevoir les circuits avec des signaux modulés. De plus, les pro-
duits proposés par un fondeur doivent répondre a plusieurs utilisations, ce qui
ne permet pas d’identifier une forme d’onde spécifique pour la conception du
circuit.

En revanche, pour les raisons exposées juste avant, les caractérisations type
systeme sont rarement données par les fondeurs, sauf demandes spécifiques par
les clients. Ces caractéristiques sont néanmoins fondamentales pour les concep-
teurs d’architectures qui ne donnent que rarement les applications visées ou les
formes d’ondes qu’ils cherchent a utiliser. Du point de vue d'un architecte sys-
teme, la conception d’architectures nécessite de respecter strictement les con-
traintes du standard associé a I'application visée, contraintes quantifiées grace
aux EVM, ACPR, etc... . Ces mesures sont réalisées, dans l'industrie, en utilisant
les protocoles de caractérisation imposés par la norme visée, protocoles utilisant
les formes d’ondes associées a ce standard. Finalement, les bancs de mesures
permettant la caractérisation de type systeme sont difficilement accessibles, voire
inexistants chez les fondeurs.

Dans un premier temps, nous présenterons I’'amplificateur de puissance étu-
dié, puis le caractériserons sur des signaux un et deux tons. Pour les raisons ex-
posées précédemment, la mise en place d'un banc pour les caractérisations sur
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signaux modulés a été nécessaire pour mesurer les caractéristiques systemes du
circuit. Aussi, le raisonnement utilisé pour 'acquisition de nouveaux matériels
de mesures, et le dimensionnement du banc seront détaillés. Les résultats des
caractérisations seront finalement présentés.

1. Topologie de 'amplificateur de puissance étudié

L'amplificateur étudié est congu avec la technologie DO1GH de la société Ma-
com dont les caractéristiques sont rappelées dans le tableau II.1. La technologie
DO1GH est une technologie GaN/Si. Les grandeurs présentées dans ce tableau
ont été définies en chapitre 1.

TABLEAU II.1 — Caractéristiques électriques de la technologie DO1GH

Parametres DO1GH
Fréquence de coupure 105 GHz
Transconductance 650 mS/mm
Densité de puissance | 3.3 W/mm
Tension de claquage 40V

Il existe plusieurs versions du circuit étudié. Le circuit a été concu pour fonc-
tionner sur une plage de fréquences allant de 24 a 30 GHz. Lamplificateur a une
structure équilibrée avec trois étages en cascade. La topologie est donnée en fi-
gure II.1. Le premier est constitué de deux transistors de 8x72 um de développe-
ment de grille, le second de quatre transistors de 8x72 um et le troisieme de huit
transistors de 8x90 pm.

Les adaptations en entrée et en sortie des deux premiers étages sont de type
conjuguées, permettant de maximiser le gain transducique. L'étage de sortie est
adapté en puissance. Les étages montés en série permettent de maximiser le gain
global de 'amplificateur, tandis que la mise en paralléle des transistors permet
de maximiser la puissance de sortie. Un compromis gain, puissance de sortie, et
consommation est ainsi réalisé.

Lors de la conception de I'amplificateur, les simulations des éléments pas-
sifs ont été faites par des simulations électromagnétiques, permettant de prendre
en compte les éléments parasites et les couplages qui sont importants dans les
bandes de fréquences pour lesquelles le circuit a été concu. La simulation des
éléments actifs, en revanche, est faite en utilisant les moteurs de simulations S-
Parameters et Harmonic Balance.

Les points de polarisation des transistors sont choisis de sorte que la droite de
charge dynamique ne génere pas une puissance dissipée supérieure a 3.3 W/mm
en classe AB profonde. Cette valeur est fixée a cause de la faible conduction ther-
mique du substrat en silicium (1.5 W/cm.K) utilisée dans la technologie DO1GH.
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Légende :

A.C.E : Adaptation conjuguée en entrée
A.L.C : Adaptation interétage conjuguée
A.P.S : Adaptation de puissance en sortie

—I ACE "Jl AlC
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F1GURE II.1 — Topologie de 'amplificateur de puissance étudié

Les points de polarisation de chacun des étages sont Vq=12 V pour chacun
des trois étages et I41=110 mA, I4,=220 mA et I33=600 mA pour 'étage 1, 2 et 3
respectivement.

A cause des puissances mises en jeu, des caractérisations en régime CW sous
pointes ne peuvent pas étre mises en place. L'échauffement de la puce serait trop
important, et sa dissipation thermique trop faible, détériorant ainsi les perfor-
mances de I'amplificateur de puissance. Aussi, le circuit est monté sur board fa-
briqué en RO3003, le board est ensuite monté sur un radiateur. La résine (H20E
[1]) permet de coller la puce au board en facilitant le transfert thermique de la
puce vers la semelle du board. La puce n’est pas mise en boitier.

Les caractéristiques du board ont été mesurées de sorte a pouvoir revenir
dans le plan de la puce pour chacune des caractérisations. Lamplificateur de
puissance sera utilisé dans une architecture globale dont une partie sera présen-
tée en Chapitre 5. Aussi, la majorité du bloc fonctionnel présenté sera fondue,
pour limiter le nombre de reports et minimiser le cofit de la solution proposée.

Le board est refroidi par un systeme de refroidissement a air complété par un
ventilateur, systeme qui peut facilement étre mis en place dans une station de
base. Une photographie du board et le layout de la puce sont montrés en figure
I1.2.
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FIGURE I1.2 — Board de 'amplificateur de puissance (gauche) et layout (droite)

2. Caractérisation en régime continu (CW)

Les obijectifs des caractérisations présentées ici sont multiples :

 Vérifier la corrélation entre les simulations et les mesures. En fonction de
la corrélation obtenue, nous pourrons envisager de simuler le comporte-
ment de 'amplificateur dans des conditions que nous ne pouvons pas réa-
liser en mesures par manque de matériel.

¢ Définir un point de fonctionnement de I'amplificateur lors de la caractéri-
sation sur signaux modulés en fonction de la dynamique du signal utilisé.

o Connaitre 'ordre des non linéarités générées grace aux mesures deux tons.
Cette caractérisation est cruciale pour dimensionner les bancs dont nous
aurons besoin lors de la caractérisation avec signaux modulés. De plus,
I’analyse deux tons permet d’ appréhender I'importance des effets mé-
moire dans I'amplificateur en comparant les amplitudes des produits d’in-
termodulations (IMs) droite et gauche, en fonction de I'espacement entre
les tons des fréquences fondamentales.

 Définir le cahier des charges pour la conception d'une technique de linéa-
risation par prédistorsion analogique.

2.1- Présentation des caractéristiques de 'amplificateur de puis-
sance

2.1.a- Mesures des parametres S

La caractérisation est réalisée sur board. Pour vérifier la corrélation simula-
tions - mesures, les pertes introduites par le board et les connecteurs doivent étre
connues et prises en compte. Les pertes d'insertions ont été estimées en substi-
tuant la puce de I'amplificateur de puissance par une ligne 50 Q intégrée. Les
pertes d’'insertions varient entre 1.3 dB et 1.9 dB entre 24 et 30 GHz comme le
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montre la figure I1.3. Les parametres S de 'amplificateur de puissance simulés
et mesurés avant compensation des pertes par post-traitement sont montrés en

figure I1.4.

s,, (dB)

s,, (dB)

-1.2

FIGURE I1.3 — Pertes du board mesurées
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FIGURE I1.4 — Parametres S mesurés et simulés de 'amplificateur de puissance sans
compensation des pertes du board

L'écart entre le parametre Sp; mesuré et simulé respecte les pertes du board
mesurées, et ne dépasse pas 1.9 dB. L'écart sur les parametres S;; et S»» est ac-
ceptable. La corrélation simulations/mesures permet de valider le PdK pour le
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comportement linéaire. Une fois les pertes compensées, le gain linéaire du PA
est compris entre 20 et 21.5 dB sur ’ensemble de la bande n258 de la norme 5G
FR2.

2.1.b- Mesures avec signal un ton

Les mesures sont réalisées dans la bande 25-28 GHz. La figure II.5 montre les
distorsions d’amplitude et la compression de gain, et la PAE de I'amplificateur
a 26 GHz, fréquence centrale de la bande n258. Ce graphe montre également la
comparaison simulations/mesures apres compensation des pertes induites par
le board et les connecteurs. La corrélation entre les mesures et la simulation est
tres bonne dans la zone linéaire et reste inférieure a 0.8 dB a la saturation.

50 T 35
_ P it — Simulations
[aa] Gain — — — Mesures

Lo — 130
T 40 PAE A
C
O e 125
’é; 30 <l
m
s 0 e
° L —_— 1
£ 2 / T %
o R N 4
%) 15 oo
3 “\)
w 10
7
3 110
c
@©
2 ol
=) 15
o
-10 L . !

-30 -20 -10 0 10 20 30
Puissance d'entrée (dBm)

FIGURE II.5 — Caractéristiques non linéaires mesurées et simulées de 'amplificateur de
puissance apres compensation des pertes du board

Ces mesures permettent, de plus, de mettre en évidence la compression lente,
typique du GaN. On retrouve aussi sur ce graphique la nécessité de travailler sur
un compromis linéarité/rendement nécessaire dans la conception des amplifica-
teurs de puissance. Classiquement, les amplificateurs sont caractérisés au point
a 1 dB de compression, mais on constate qu’avec cette technologie, le choix de
ce point de fonctionnement induirait un rendement de 15.3%. Les caractéris-
tiques du circuit en technologie GaN sont donc usuellement données au point a
3 dB de compression, et/ou a la saturation. Il sera donc nécessaire de caractériser
I'impact de 'augmentation du point de compression dans un compromis linéa-
rité/rendement. Nous tirerons profit de cette compression lente du GaN pour
choisir les points de back-off lors de la caractérisation avec des signaux modulés
en paragraphe C.2.
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La puissance de saturation en sortie du PA (P, de 40.9 dBm est atteinte a
4.8 dB de compression. Le maximum de PAE est de 33.6 %, atteint pour le méme
niveau de compression. La puissance d’entrée nécessaire pour atteindre la satu-
ration est de 24.7 dBm. Le point a 3dB de compression est, quant a lui, atteint
pour une puissance d’entrée de 21.2 dBm et, a ce point, le circuit délivre une
puissance de sortie de 39.4 dBm pour une PAE de 29.2 %.

Les performances en parametres S et en puissance permettent au PA d’étre a
I'état de I'art, comme le montre le tableau II.2.

TABLEAU II.2 — Etat de I'art des amplificateurs de puissance dans les bandes K et Ka

Freq. BW Gain Py, PAE Ref.
(GHz) (GHz) (dB) (dBm) | (%)
25-31 6 25+5 34 31.5 (2]
26.5 - 32 5.5 175+25 | 32.2 27.7 [3]
26.5-29.5 3 225+25| 403 34.3 (4]
26 - 30 4 225+25| 303 34.1 (5]
26 - 35 9 23+2 39.4 36.5 (6]
26 - 31 5 225+2.5 | 46.2 26.5 (7]
27-31.5 4.5 245+2.5 38 24 (8]
25-29 4 21.5+1.5 43 27 [9]
27 -31 4 255+1.5 41 27 [10]
24 -28 4 242+1.8 | 387 30.4 [11]
24-30 6 211 40.9 | 33.6 | This work

2.2- Mesures avec signaux 2 tons

Nous avons poursuivi les caractérisations avec des mesures deux tons. Les-
pacement entre les deux tons est fixé de sorte que leur espacement corresponde
aux largeurs des canaux définies dans la norme 5G. En considérant un canal de
communication attribué de 100 MHz et centré a 26 GHz, la fondamentale 1 est
fixée a 50 MHz en dessous de 26 GHz et la fondamentale 2 a 50 MHz au-dessus de
26 GHz. En définissant la position des fréquences fondamentales ainsi, les IMs
seront centrés dans les canaux adjacents. La valeur de C/IM3 pourra alors étre
corrélée a la valeur d’ACPR. Les mesures ont été faites en modifiant la fréquence
centrale des deux tons, et en augmentant progressivement I’amplitude des deux
fondamentales.

Bien que cette méthode puisse étre mise en place pour obtenir I'IP3 du cir-
cuit, nous recherchons ici d’autres informations. La premiére consiste a avoir,
grace aux mesures de C/IM3, une premiére idée des niveaux d’ACPR comme ex-
pliqué précédemment. La deuxieme, en faisant varier I’espacement entre les por-
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teuses, et en analysant la différence d’amplitude des IMs droite et gauche, nous
obtenons une information sur les effets mémoire dans le circuit. Finalement, les
résultats de mesures seront utilisés lors de la conception de la technique de linéa-
risation par prédistorsion analogique étudiée en chapitre 3. Elles permettront de
faire la comparaison des performances linéaires avant et apres linéarisation.

Un algorithme de compensation des tons principaux est mis en place pour
s’assurer que leurs amplitudes soient toujours identiques. La nécessité de cet al-
gorithme donne déja une information sur les effets mémoire. On constate que
plus I'espacement entre les tons est grand, et plus la nécessité de cet algorithme
est fondamentale.

40
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FIGURE I1.6 — Mesures spectrales 2 tons sans algorithme de compensation d’amplitude
des tons principaux

La figure I1.6 montre les spectres pour un écart entre les tons principaux de
50 et 100 MHz centrés autour de 26 GHz. La mesure est a la puissance de satura-
tion de I'amplificateur et est faite sans algorithme de compensation. On observe
pour I'espacement de 50 MHz une amplitude identique sur les tons principaux,
ce qui n'est en revanche pas le cas sur les IMs. Pour un espacement entre les tons
principaux de 100 MHz en revanche, I'écart entre les tons principaux est de 1 dB
a Pgyy, et 'écart d’amplitude des IMs est différent de celui observé a 50 MHz.

Pour un Af de 100 MHz, le rapport C/IM7 est de 30.6 dBc, indiquant que les
non linéarités d’ordre supérieurs a 7 n'ont pas besoin d’étre linéarisés. Le rapport
C/IM5 en revanche est de 26.7 dBc pour le plus haut, 'ACPR associée sera donc
proche de la limite des 25 dBc imposée par la norme 5G. La technique de linéa-
risation devra donc corriger les non linéarités d’ordre 5.

La différence d’amplitude sur les fondamentales a faible niveau est liée aI’on-
dulation du gain de I'amplificateur de puissance autour de la fréquence centrale
des deux tons. Pour des signaux proches, 'ondulation de gain de I'amplifica-
teur est négligeable, la correction d’amplitude est donc négligeable. En revanche,
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pour des largeurs de bandes de 400 MHz, I'ondulation dépend de la fréquence
centrale du canal, et peut étre de +1 dB (cf figure I1.4). Lors de la montée en puis-
sance, la différence d’amplitude des tons principaux s’explique par la variation
des distortions d’amplitude en fonction de la fréquence.

La figure II.7 montre I'évolution des amplitudes des IM3 gauches et droites
en fonction de la puissance et pour différents espacements entre les tons prin-
cipaux. L'écart sur les IM3 est faible pour toutes les fréquences centrales. On
constate, pour les trois fréquences centrales, un écart d’amplitude maximal sur
les IM3 pour un espacement entre les porteuses de 200 MHz. Les articles [12, 13],
montrent qu’il est possible d’utiliser cette information pour trouver 'effet mé-
moire prédominant pour cet espacement de sous porteuses. Il faudrait alors étu-
dier la phase des IMs et des fondamentales. Cette méthode n’a pas été dévelop-
pée dans cette thése, car elle aurait nécessité un nouveau banc de mesures, mais
c’est une perspective a envisager.
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FIGURE I1.7 — Ecart d’amplitude des IMs en fonction de 'espacement entre les
fondamentales
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2.3- Analyse de l'influence de la désadaptation d’antenne sur le
comportement de 'amplificateur de puissance

Dans une architecture 5G FR2, des antennes MIMO sont utilisées pour mettre
en place des techniques de formation de faisceaux. Il existe plusieurs architec-
tures permettant de mettre en place la formation de faisceaux. En fonction de
I'architecture de beamforming utilisée, la formation de faisceaux va entrainer
une désadaptation de I'antenne, modifiant 'impédance de charge de I'ampli-
ficateur de puissance. La désadaptation de 'antenne est liée aux phénomenes
de couplage entre les différents éléments rayonnants d'une antenne MIMO, et
change en fonction de la direction du lobe principal. [14],[15] Or, lors de la concep-
tion de 'amplificateur de puissance, la charge présentée en sortie du PA est 50 Q,
et est optimisée pour maximiser sa puissance de sortie et son rendement. Aussi,
la désadaptation va entrainer une modification des caractéristiques du PA qu’il
est nécessaire d’étudier et de corriger éventuellement. Les architectures de for-
mation de faisceaux sont données en chapitre 4.

Nous ne disposons pas de tuner pour mesurer la réponse du PA avec une
désadaptation de sortie. En revanche, la précision de la corrélation simulations/
mesures nous permet d’appréhender les modifications par load-pull simulé. Les
simulations sont faites avec des signaux mono porteuse. Pour prendre en compte
la dynamique du signal, deux points de puissance ont été utilisés. Les deux points
de puissance identifiés sont 19 dBm, puissance d’entrée pour laquelle le PA a 3
dB de compression de gain en simulations, et 23 dBm, puissance a laquelle le PA
a son maximum de PAE en simulation. Le schéma est donné en figure I1.8.

[ ] HarmoNicBALANCE | [/ paraveTeR sweE |
HamonicBalance ParamSweep VAR
Pl 7 V/
Freq[I]=RFfreq SweepVar=angCh" "{élézlt_zé o
Order{1]=9 Sart=0 q=2 2
SweepVar=modCh" Stop=360 VAR
Sart=0.1 Step=10 VAR76
Swop=0.4 angCh=0
= s modCh=0 ] VAR
[E&] VAR = VAR75

Load =
tho=modChexp(i*angCh pi/180) RFpower=23

load_imp =50*(1 +ho)/(1-tho)
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Vin —
Short |1 Vout
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P_iTone Shor® cio < Short 1 PVouts
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IN1 ouri

FIGURE 11.8 — Load pull simulé

Les composants "short" permettent de simuler le comportement des bon-
ding. Les fils IN1 et OUT1 vont vers les ports d’entrée et de sortie RF de 'ampli-
ficateur de puissance respectivement. Le circuit est simulé en utilisant une co-
simulation Harmonic Balance pour les composants actifs et Momentum micro-
wave pour les composants passifs. La charge présentée en sortie de 'amplifica-
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teur de puissance permet de modifier le coefficient de réflexion présenté. Le mo-
dule et la phase du coefficient de réflexion sont imposés et varient pendant la
simulation, la charge équivalente est alors calculée grace a I’expression :

avec Z.r I'impédance de référence, et I' le coefficient de réflexion.

Il est couramment admis que pour qu’'une antenne rayonne, son parametre
S11 ne doit pas étre supérieure a -10 dB a la fréquence de fonctionnement.[14]
Cette valeur correspond a un ROS (Rapport d’Ondes Stationnaires) de 3 et permet
de calculer les coefficients de réflexion pour lesquels les simulations devront étre
faites. Les coefficients de réflexion pour lesquels les caractéristiques du PA ont
été estimées sont donnés en figure IL.9.

1 ©Ir=0.1
e |r=0.2
= |r=0.3
IT|=0.4

Antenna

FIGURE I1.9 - Coefficients de réflexion simulés

Alissu des simulations, les contours a puissance de sortie et PAE constantes
sont tracés en utilisant la fonction 'contour’ d’ADS, les niveaux de dégradations
sont quantifiés par rapport a la puissance de sortie et de PAE maximum a fré-
quence et puissance d’entrée fixées. Les résultats des contours sont donnés en
figurell.10, et les graphes associés en figure I1.11.

La position des points correspondant aux maxima de PAE et de puissance
de sortie change en fonction de la puissance d’entrée. Cela s’explique par la va-
riation du comportement des éléments non linéaires du modéle équivalent des
transistors. On observe de plus qu’'une faible variation du coefficient de réflexion
entraine de fortes variations sur la puissance de sortie et sur la PAE.
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FIGURE II1.10 - Cercles a puissance de sortie et PAE constantes en fonction de
I'impédance de sortie du PA

La variation de la puissance de sortie du PA est de 3 dB par rapport a sa puis-
sance de sortie optimale. La PAE varie entre 25.2% et 16.3% a 19 dBm contre une
variation entre 17.3% et 33.2% a 23 dBm, soit 15.9 point de PAE. Aussi, les dé-
gradations des performances du PA sont tres différentes pour des phases supé-
rieures a 150°. Aussi, pour une orientation du lobe principal de I'antenne vers un
angle positif, I’angle 0 correspondant au plan perpendiculaire au plan de I'an-
tenne MIMO, les dégradations des performances du PA seront trop importantes
pour pouvoir utiliser cet amplificateur de puissance sans corrections.

Pour limiter la dégradation des performances du PA, plusieurs solutions peuvent

étre envisagées :
o La désadaptation de I'antenne peut étre absorbée par le circuit de forma-
tion de faisceaux.

o La désadaptation de 'antenne doit étre corrigée par la technique de linéa-
risation numérique.

o La variation du coefficient de réflexion doit étre limitée pour que la dété-
rioration des performances du PA ne dépasse pas un seuil. A titre d’exemple,
nous donnons en figure I1.12 les régions pour lesquelles la dégradation en
puissance de sortie du PA ne dépasse pas 1 dB, et que la réduction de PAE
soit limitée a 3 points de pourcentage. En fonction de I'architecture de for-
mation de faisceaux, ce choix impactera les angles de dépointage autorisés
al'antenne MIMO. Toutefois, les deux zones se superposant, il est possible
d’optimiser les deux parametres a la fois.
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FIGURE I1.12 — Zone de variation de phase pour une dégradation de P,,; de 1 dB et une

3.

dégradation de PAE de 3 points

Caractérisation sur signaux modulés 5G FR2

Lobjectif de la caractérisation présentée ici est triple :

o Connaitre les performances du PA vis - a vis de la norme 5G FR2. Nous

3.1-

caractériserons donc I’ACPR et 'EVM qui seront comparés aux exigences
du standard. La variabilité de la profondeur mémoire en fonction des ca-
ractéristiques des signaux grace aux mesures AM/AM et AM/PM sera aussi
étudiée.

Disposer de jeux de mesures permettant de proposer une modélisation
comportementale du PA. Le modele sera utilisé par la suite pour proposer
une technique de linéarisation par prédistorsion numérique. Le modele
permettra aussi de dimensionner un bloc fonctionnel d'une architecture
MIMO 5G NR par des simulations systemes.

Etudier le meilleur compromis linéarité - rendement pour deux points de
fonctionnement. L'étude sera menée en prenant en considération leurs
impacts sur une prédistortion numérique (DPD) en terme de complexité
et de consommation.

Mise en place du banc de mesures pour signaux modulés

3.1.a- Performances requises des appareils de mesures

Pour générer des signaux 5G FR2, nous avons besoin d'un générateur vecto-
riel de signaux capable de générer des signaux sur au moins 400 MHz de largeur
de bande. Cette largeur de bande correspond aux plus larges canaux accessibles
en mono porteuse en 5G FR2. La forme d’onde pourra étre générée en utilisant
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un logiciel extérieur comme Matlab par exemple, ou en interne du générateur.
La fonction générateur arbitraire doit pouvoir stocker le nombre d’échantillons
total de la forme d’onde 5G. Pour un signal de 400 MHz de largeur de bande, la
norme prévoit une fréquence d’échantillonnage de 491.52 MHz et fixe une trame
temporelle de 10 ms. La profondeur mémoire nécessaire est donc au moins de 5
MSa.

Les modéles comportementaux utilisent de plus I'enveloppe complexe du si-
gnal, les caractérisations sur signaux modulés se feront alors dans le domaine
temporel. Aussi, la modélisation des effets non linéaires oblige 1’analyseur de si-
gnaux a posséder une fréquence d’échantillonnage au moins égale a la largeur de
bande du signal utile multipliée par I'ordre des non linéarités a modéliser. Si on
considere que I'amplificateur géneére des non linéarités al’ordre 5, et que la forme
d’onde utilisée a une largeur de bande de 400 MHz, la largeur de bande d’analyse
temporelle de 'analyseur de signaux doit étre au moins égale a 2 GHz. Elle est
donnée par la fréquence échantillonnage maximale de ’analyseur de signaux.

Outre la largeur de bande d’analyse des signaux, I’analyseur de signaux doit
avoir une profondeur mémoire suffisante pour enregistrer au moins deux fois
le temps de la forme d’onde générée. La trame d’'un signal 5G NR dure 10 ms.
En fixant la largeur de bande du signal a 400 MHz et la fréquence d’échantillon-
nage de I'appareil de mesure a 2 GHz, la profondeur mémoire doit étre au moins
égale a 40 MSa pour étre capable de capturer 20 ms du signal en sortie de 'am-
plificateur. Ce temps de capture est indispensable pour synchroniser les trames
entrée/sortie et mettre en place les calculs des modeéles comme nous le verrons
au chapitre 3.

3.1.b- Disponibilité du matériel de mesures au laboratoire et en entreprise

Les générateurs de signaux disponibles a ESIEE Paris et chez Macom sont
donnés en tableau II.3, et les analyseurs de signaux sont donnés en tableau I1.4.

Le matériel a notre disposition ne permet pas, tel quel, de faire les caracté-
risations nécessaires a la linéarisation de I’amplificateur de puissance pour des
applications 5G. Deux solutions sont alors a envisager.

En utilisant le générateur AWG M8190A4, il est possible de générer les voies I et
Q avec des largeurs de bande suffisantes pour atteindre 400 MHz et plus, offrant
la possibilité de faire de 'agrégation de porteuses. En y ajoutant en sortie un mo-
dulateur I/Q pour moduler et transposer le signal dans la bande de fréquences
5G NR n258, la caractérisation de 'amplificateur est alors possible.
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TABLEAU II.3 — Générateurs de signaux disponibles en début de thése

MXG N5182B PSG E8257C PSG E8257D
Bande de fréquences | 9 kHz - 6 GHz | 250 kHz - 40 GHz | 100 kHz - 60 GHz
Largeur de bande I/Q 160 MHz N/A N/A
Résolution DAC 16 bits N/A N/A
Profondeur mémoire 1024 MSa N/A N/A
Pout,max 18 dBm 20 dBm 20 dBm
Commentaires Fmax <30 GHz Générateur analogique
Références [16] [17] \ [18]
AWG M8190A
Fe 12 GSa/s
Résolution DAC 12 bits
Tension de sortie 200 mVpp - 2 Vpp
Largeur de bande I/Q 8 GHz
Profondeur mémoire 512 MSa
. Possibilité de faire une up-conversion
Commentaires ‘s .
numérique jusque 5 GHz
Ref [19]

En revanche, nous ne disposons pas d’analyseur de signaux ayant la largeur
de bande d’analyse suffisante pour capturer '’ensemble du signal en sortie de
I'amplificateur de puissance. Le laboratoire dispose d'un oscilloscope DSO81004B
4 voies 12 GHz, avec une profondeur mémoire de 40 GSa. On peut donc envisa-
ger, en sortie de 'amplificateur de puissance, d’utiliser un démodulateur I/Q en
down-conversion, permettant de récupérer les voies I et Q en bande de base et
d’en faire la capture grace a l'oscilloscope. [20]

Un exemple de dimensionnement est donné en figure I1.13.

Bien que cette solution soit la moins cotiteuse, plusieurs limitations existent.
La premiere correspond a la complexité de mise en place d'un tel banc de me-
sures. Le déséquilibre en gain (appelé imbalance sur la figure 11.13) et en phase
(appelé quadrature sur la figure I1.13) des voies I/Q, ainsi que le bruit de phase de
l'oscillateur local des modulateurs et démodulateurs devront étre parfaitement
connus pour étre compensés lors de la mesure. La non prise en compte de ces
phénomeénes entrainera une caractérisation erronée de I'amplificateur de puis-
sance, notamment sur la caractéristique EVM.

De plus, par nature, les modulateurs et démodulateurs I/Q sont non linéaires
pour permettre la transposition de fréquence. Les non linéarités générées doivent
étre contrdlées pour ne caractériser que les performances non linéaires de I'am-
plificateur de puissance. Souvent, des filtres passe bande sont nécessaires en sor-
tie pour ne sélectionner que les produits d'intermodulation correspondant a la
bande de caractérisation du DUT (Device Under Test). A cela s’ajoute le niveau
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de puissance moyenne du signal qui doit étre entre 12 et 18 dBm pour amener
I'amplificateur dans sa zone non linéaire avec un signal de 10 dB de PAPR. Cela
nécessitera alors ’ajout d'un amplificateur a fort gain et haute linéarité.

F =26 GHz - Pertes insertions : 3 dB

DS081004B

1208m

2 GHz

AWG M8190A -5dBm  -8dBm 25 dBm 41 dBm 1dBm
Vout=0.4 mV
MLIQ 1845 (Marki) MLIQ 1845 (Marki)
- Fyq:DC-20 GHz - Fyq : DC-20 GHz
-FoL: 18 45 GHz -FoL: 18 45 GHz
- Pertes : 10 dB - Pertes : 10 dB
N - IPig:8dBm Drivers -IPgs : 8 dBm
< - Quadrature : +/- 5° -G=33dB - Quadrature : +/- 5°
- Imbalance : 0.11 dB - IPygg = 27 dBm - Imbalance : 0.11 dB
| |
RF Y []Y Y Y y
oL oL ~
Filtre DUT Attenuateur Filtres
-F:24-28GHz -F:24-28GHz 40dB -F:50 MHz -
- TPG constant - IPsat : 25 dBm 20W - TPG constant
- Ondulation : +/- 0.2 dB - OPsat : 41 dBm

- Ondulation : +/- 0.2 dB

F=25GHz

- Pertes insertions : 3 dB

FIGURE I1.13 — Dimensionnement d'un banc de up and down conversion a 26 GHz

TABLEAU I1.4 — Analyseurs de spectre et de signaux disponibles en début de these

CXA N9000A EXAN9010B
Bande de fréquences 9kHz-7.5GHz | 10 Hz - 44 GHz
Fréquence échantillonnage 30 MHz 200 MHz
Largeur de bande 1Q 10 MHz 40 MHz
Profondeur mémoire 4 MSa 538 MSa
Pin,max (dBm) +30 +30
Ref. [21] [22]
FSv4 FSW8
Bande de fréquences 10Hz - 3.6 GHz | 10 Hz - 44 GHz
Fréquence échantillonnage 45 MHz 200 MHz
Largeur de bande 1Q 25 MHz 40 MHz
Profondeur mémoire 200 MSa 440 MSa
Pin,max (dBm) +30 +30
Ref. [23] [24]

En sortie, la puissance du DUT dépasse 40 dBm, des atténuateurs seront né-

cessaires avant I'étage de down-conversion pour garantir la linéarité du démo-
dulateur IQ. Les mesures d’AM/AM et particulierement d’AM/PM sont tres sen-
sibles au SNR. Aussi, on cherche toujours a avoir le meilleur SNR possible lors de
ces caractérisations, valeur qui dépend du point de compression du démodula-
teur 1Q, de ses pertes de conversion, et de son bruit de phase. Sile SNR n’est pas
suffisant, des amplificateurs faible bruit ayant les mémes caractéristiques sur les
voies I et Q sont alors a prévoir.
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Auvue de la complexité de mise en place de ce banc, nous n’avons pas retenu
cette solution. L'acquisition de nouveaux appareils de mesures est alors néces-
saire.

3.1.c- Acquisition du nouveau matériel et présentation du banc de mesures

Le cahier des charges sur le matériel de mesures a acquérir est donné en para-
graphe 3.1.a-. Larecherche a été menée chez les trois fournisseurs principaux de
solutions de mesures. Le tableau II.5 résume les solutions correspondantes aux
besoins pour les générateurs, le tableau I1.6 celles pour les analyseurs de signaux
et de spectres.

TABLEAU II.5 — Générateurs de signaux compatibles 5G en 2021

Rohde & Schwarz
SMBV100B SMM100A SMW200A
Bande de fréquences <6 GHz <44 GHz <44 GHz
<1 GHz (interne)
Largeur de bande 1/Q <1GHz < 2 GHz (externe) <2 GHz
Profondeur mémoire <2GSa <2 GSa <1GSa
Poutmax 33 dBm 18 dBm 18 dBm
Ref. [25] [26] [27]
Keysight
MXG N5182B PSG E8267D VXG M9384D
Bande de fréquences <6 GHz <44 GHz <44 GHz
Largeur de bande 1/Q <160 MHz 558; ggiiéii::? <2GHz
Profondeur mémoire 1024 MSa 64 MSa 1024 MSa
Pout,max 27 dBm 20 dBm 18 dBm
Ref. [16] (28] [29]

La prise en compte des contraintes budgétaires nous a imposé de revoir a la
baisse les caractéristiques du matériel. Finalement, apres avoir rencontré les trois
principaux fournisseurs de solutions de mesures, la mise en place d'un marché
public a été faite. Les principales caractéristiques du cahier des charges de I'appel
d’offres sont les suivantes pour I'analyseur de signaux et de spectre :

» Plage de fréquence : 100 kHz - 30 GHz

Fréquence d’échantillonnage : supérieure a 400 MHz

Largeur de bande d’analyse des signaux IQ : supérieure ou égale a 400 MHz

Profondeur mémoire de sauvegarde des signaux IQ : supérieure ou égale a
30 MSa

Option de démodulation de signaux 5G NR obligatoire

78



3.. CARACTERISATION SUR SIGNAUX MODULES 5G FR2

TABLEAU II.6 — Analyseur de spectre et de signaux compatibles 5G en 2021

Rohde & Schwarz
FSV3000 FSVA3000 FSW
Bande de fréquences <40 GHz =50 GHz =85 GHz
Fréquence échantillonnage | <400 MHz <2 GHz <10.64 GHz
Largeur de bande I/Q <160 MHz <1GHz <8GHz
Profondeur mémoire <200 MSa < 800 MSa <6.4 GSa
Ref. [23] [30] [24]
Keysight Anristu
MXA N9021B PXA N9032B MS2850A
Bande de fréquences <50 GHz <50 GHz <44.5 GHz
Fréquence échantillonnage | <700 MHz <2 GHz <1.3GHz
Largeur de bande I/Q <510 MHz | <4.8 GHz (interne) <1GHz
Profondeur mémoire 536 MSa 1 GSa 3.9 GSa
Ref. [31] [32] (33]

Le banc de mesures dont nous avons fait I’acquisition et son dimensionne-
ment global vis a vis des mesures a réaliser sont donnés en figure I1.14.

R&S SMM100A

LAN / GPIB Connection

R&S FSVA3000

-F :100 kHz - 30 GHz
- Poutmax = 15 dBm
-BWgmax =1 GHz

VDS,driver

P =10.6 dBm

P =25.8 dBm

DC block

-F:10 Hz - 30 GHz
- Py = 30 dBm

- Fo, max = 500 MHz

- BW g max = 400 MHz

Pertes = 0.8 dB Pertes = 0.8 dB Attenuateur :
-F:DC-28 GHz -IP,, = 25 dBm b =2OW.
- G = 16 dB - OPsat = 41 dBm max ‘ :
OP,4g = 27 dBm Cable:
- 1dB — ) -
- OIP3 =38 dBm Pertes : 1.8 dB

FIGURE I1.14 — Dimensionnement du banc de mesures sur signaux modulés a 26 GHz
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Pour le générateur de signaux, une convention de partenariat avec Rohde &
Schwarz a été mise en place apres la cloture de 'appel d’offres, ce qui nous a
permis d’avoir accés au matériel pour une longue durée.

Le dimensionnement du banc montre la nécessité d'utiliser un driver pour
amener le DUT dans sa zone de compression. Nous avons sélectionné le circuit
AD HMC994APMS5E. Le drain se polarise par un té de polarisation. Le board du
driver n'a pas de capacité de découplage sur la grille, nécessitant I'ajout d'un DC
block en sortie du générateur. Ses caractéristiques permettent de rester dans sa
zone linéaire tout en caractérisant les non linéarités du DUT. [34]

Avec ce banc, nous pouvons mettre en place 'ensemble des mesures néces-
saire a la caractérisation de I'amplificateur de puissance, en utilisant des signaux
5G FR2. Les mesures d’ACPR, AM/AM et AM/PM dynamique, ainsi que 'EVM
sont possibles sans restriction sur la largeur de bande des signaux. En revanche,
la largeur de bande d’analyse des signaux IQ du FSVA étant de 400 MHz et sa
fréquence d’échantillonnage maximale étant de 500 MHz, la largeur de bande
maximale des signaux que nous pourrons linéariser numériquement est de 100
MHZz pour les raisons expliquées en paragraphe 2.3.1.a-.

3.2- FEtude et choix du point de fonctionnement de Pamplifica-
teur de puissance

3.2.a- Dynamique des signaux 5G et impact sur les caractérisations

La caractérisation d'un amplificateur avec signaux modulés impose la prise
en compte du PAPR de sorte a ce que le niveau de puissance vu par I'amplifica-
teur ne dégrade pas ses performances. Aussi, contrairement a une caractérisation
avec un signal un ton, la puissance imposée au générateur représente la puis-
sance moyenne du signal entrant dans I'amplificateur. Ainsi, la dynamique du
signal induit des puissances supérieures et inférieures a la puissance moyenne
imposée, excitant ainsi I’amplificateur sur un ensemble de puissances et non
plus une puissance unique. La figure I1.15, illustre cette notion, et représente
la distribution de probabilité d’amplitudes d'un signal 5G modulé en 256QAM,
transposé a 26 GHz et dont la puissance moyenne en entrée du PA est fixée 20
dBm. Elle quantifie la probabilité que les échantillons du signal atteignent une
amplitude déterminée. On y remarque que la dynamique du signal améne I'am-
plificateur a travailler au-dela de 5 dB de compression. La mise en place d'un
point de back-off est alors nécessaire.

La dynamique du signal est étudiée en utilisant sa CCDF qui est définie en
chapitre 1. Pour des signaux OFDM, la CCDF dépend de la modulation sélec-
tionnée et du nombre de sous porteuses OFDM. [35] Nous avons étudié la dyna-
mique d’'un signal 5G en fonction de différentes configurations d'un signal 5G.
Les configurations sont données en tableau I1.7.
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Distribution de la probabilité d'amplitude du signal
d'entrée et gain de I'amplificateur en fonction
de la puissance d'entrée
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FIGURE II.15 — Conséquences de I'utilisation de signaux modulés sur la caractérisation
du PA

La largeur de bande et 'espacement entre les sous porteuses OFDM fixent
le nombre de resource block alloués comme expliqué en chapitre 1. Toutes les
configurations étudiées utilisent tous les resource block disponibles. Les résultats
de I’étude sont donnés en figure 11.16.

TABLEAU II.7 — Configurations des signaux 5G étudiés

Signal 1 | Signal 2 | Signal 3 | Signal 4 | Signal 5
Modulation QPSK 256QAM
Largeur de
bande du 50 100
canal MHz)
Espacement
entre les sous 60 120 60
porteuses OFDM (kHz)
Nombre de 66 132 66 132
resource block
Prefix cyclic Normal Etendu

Pour toutes les configurations étudiées, la CCDF des signaux est indépen-
dante de la modulation, de la largeur de bande, de la numérologie, et du pré-
fixe cyclique du signal pour des PAPR supérieurs a 1072%. Aussi, la profondeur
mémoire de 'amplificateur de puissance devrait étre identique, qu'importe la
configuration de la forme d’onde, et fera I'objet d'une étude approfondie lors de
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la mise en place du modeéle de I'amplificateur en chapitre 3.

Cette étude nous permet de plus de fixer la valeur du back-off a prendre en
compte pour les caractérisations avec signaux modulés. Pour les signaux étudiés,
le PAPR a 1072% est de 9.7 dB, ce qui signifie que le PAPR a une probabilité de
dépasser 9.7 dB pour 0.01% du temps.

102
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107 F et Signal 3| 3
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10-5 I
0 5 10 15

dB au dessus de la valeur moyenne

FIGURE I1.16 — CCDF calculée de différents signaux 5G

3.2.b- Définition des back-offs

L'étude du back-off se fera avec les signaux modulés en 256QAM et numéro-
tés 2 et 3 dans le tableau I1.7 car correspondant aux signaux dont la modulation
est la plus complexe. La méthodologie développée dans ce paragraphe peut étre
suivie indépendamment de la dynamique du signal utilisé. Pour des signaux dont
la dynamique serait supérieure a celle des signaux utilisés ici, des techniques de
réduction de PAPR peuvent étre mises en place.

Puisque les trois signaux sélectionnés ont la méme dynamique, les caractéris-
tiques non linéaires de I’amplificateur de puissance seront identiques indépen-
damment de la modulation sélectionnée. En revanche, comme montré en figure
I1.7,la différence d’amplitude des IMs droites et gauches est fonction de I’espace-
ment entre les deux tons principaux, ce qui indique que la profondeur mémoire
de I'amplificateur de puissance sera fonction de la largeur de bande du signal.
Pour ces raisons, nous avons fait le choix d’étudier la position du back-off avec
un signal 5G NR de 50 et 100 MHz de largeur de bande modulée en 256 QAM.

Connaissant la dynamique du signal utilisé, nous pouvons maintenant défi-
nir les points de back-off. Deux points de référence sont considérés. Le premier
back-off (IBO1) est fixé grace a la puissance d’entrée donnant le maximum de
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PAE. La puissance moyenne du signal en entrée de 'amplificateur de puissance
est alors prise a 9.7 dB en dessous de la puissance en entrée donnant le maxi-
mum de PAE. Pour rappel, 9.7 dB correspond au PAPR a 1072%. Pour ce point de
back-off, 1a puissance moyenne du signal est alors fixée a 14.7 dBm en entrée du
DUT.

Le deuxiéme point de back-off (IBO2) est, quant a lui, fixé grace ala puissance
d’entrée du PA pour laquelle la compression de gain est de 3 dB. En considérant
la méme logique que celle expliquée précédemment, la puissance moyenne en
entrée du PA pour IBO2 est de 11.2 dBm.

Pour ces deux points de back-off, nous pouvons estimer les performances du
PA en superposant la distribution de probabilité d’amplitudes du signal avec les
caractéristiques un ton du PA. Cette fonction de distribution indique la proba-
bilité que le signal atteigne une amplitude donnée, et dépend de la CCDE Aussi,
puisque la CCDF pour les deux signaux sélectionnés est identique, la distribution
des amplitudes ne dépendra que de la valeur de I'IBO choisi.

La figure I1.17, montre que pour I'IBO1, le PA a une PAE de 18.8% et travaille
a 1.4 dB de compression pour la majeure partie des échantillons du signal, alors
que pour I'IBO2, le PA travaille a 0.8 dB de compression et a une PAE de 11.7%.
En tirant partie de la compression lente spécifique a la technologie GaN, et mise
en avant lors des caractérisations un ton, I'BO1 permet au PA de travailler avec
une PAE de 7.1 points de plus qu’avec I'IBO2 et dégrade la linéarité de 0.6 dB.
Les résultats obtenus pour les deux points de back-off identifiés sont donnés en
tableau I1.8.

Les valeurs des back-off peuvent étre limitées en appliquant des techniques
de réduction de PAPR sur les signaux pour que le PA puisse travailler sur des ni-
veaux de compression plus élevés et améliorer sa PAE pour les deux points de
back-offs sélectionnés.

En fonction des niveaux des ACPR et des valeurs d’EVM, il semble plus in-
téressant de travailler avec un rendement plus élevé, la détérioration de la non
linéarité pouvant étre corrigée par une technique de linéarisation.

TABLEAU II.8 — Caractéristiques du PA en fonction du point de back-off

Pin,avg (ABm) | PAE (%) | Comp. gain (dB)
IBO1 14.7 18.8 14
IBO2 11.2 11.7 0.8
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FIGURE II1.17 — Evaluation des performances du PA en fonction d'IBO1 et IBO2 pour un
signal 256QAM 5G NR

Par ailleurs, la consommation de la prédistortion numérique est directement
proportionnelle a la complexité du modeéle et aux ordres des non linéarités a cor-
riger. La complexité de la DPD est donnée par le nombre de coefficients a calculer
dans son modele. Aussi, pour garder le bénéfice de I'amélioration de rendement
en utilisant I'IBO1, la détérioration de la non linéarité générée doit étre similaire
a celle de 'IBO2 de sorte a ce que les deux modéles de DPD aient le méme nom-
bre de coefficients. Pour cela, les mesures ’AM/AM et AM/PM, d’ACPR et d’ EVM
pour les deux points de back-offs sont nécessaires.

3.2.c- Mesures AM/AM et AM/PM, ACPR et EVM en fonction du back off

Les mesures dans le domaine fréquentiel, pour lesquelles nous n’avons au-
cune contrainte sur la largeur de bande d’analyse, ont deux intéréts. Le premier
permet, vis - a - vis de la norme, de connaitre I'ordre des non linéarités que la
technique de linéarisation devra corriger en fonction des niveaux d’ACPR. Le se-
cond permet de fixer la fréquence d’échantillonnage du FSVA lors des caractéri-
sations temporelles en fonction de 'ordre des non linéarités a corriger. En effet,
comme les modeles comportementaux des PA, et par conséquent les modeéles de
prédistortion numérique, sont des modeles en bande de base, les mesures tem-
porelles doivent capturer I’ensemble de la largeur de bande du signal en sortie
du PA, incluant les effets non linéaires.

La figure II.18a montre les spectres pour le signal a 50 MHz de largeur de
bande pour les deux points de back-off, 1a figure 11.18b ceux pour le signal a
100 MHz. On observe la génération de non linéarités a 'ordre 5 qui sont asymé-
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triques, comme ce que nous avions observé lors de la caractérisation deux tons.
Ces asymétries sont souvent liées aux effets mémoires du circuit. Les effets mé-
moires sont mis en avant dans la figure I1.19 par la dispersion de points présente
sur les mesures d’AM/AM et AM/PM. Plus la dispersion est importante, plus la
profondeur mémoire l'est.

A partir des spectres, la mesure d’ACPR peut étre faite et les résultats sont
donnés en tableau I1.9. UACLR est défini comme le canal adjacent au canal adja-
cent. Lanorme impose un niveau d’ACPR minimale a 25 dBc et un niveau d’ACLR
de 45 dBc minimum.[36]

Pour les deux points de back-off, les valeurs d’ACPR respectent la norme 5G.
Les niveaux d’ACLR, ne sont pas respectés au point de fonctionnement fixé de
I'IBO1, nécessitant la linéarisation de I'amplificateur jusqu’a l’ordre 5.

30 30

mm ——1BO1 ——1IBO1
1BO 2 1BO 2
20 - 02| ] 20t WMW 02] |

S N AN

Densité spectrale de puissance (dBm/Hz)
Densité spectrale de puissance (dBm/Hz)

-30 -30

,
-100 -50 0 50 100 -200 -150 -100 -50 0 50 100 150 200

Fréquence (MHz) Fréquence (MHz)

(a) BW =50 MHz (b) BW =100 MHz

FIGURE I1.18 - Spectre en fonction du point de back-off

Dans les deux cas, que ce soit pour les niveaux d’ACPR, ou pour les niveaux
d’ACLR au point de fonctionnement de I'IBO2, la différence entre le niveau mi-
nimal imposé et celui mesuré est faible. Pour éviter de dépasser la valeur du
standard, sur I’ensemble de la chaine d’émission, une technique de linéarisation
pour les deux points de back-off sera mise en place.

La mesure d’EVM a été faite en suivant le protocole décrit dans la norme
TS38.141-2. Elle impose I'utilisation de formes d’onde standardisées appelées
Test Model (TM) [37]. La caractérisation d’EVM se fait en utilisant le TM 3.1 ou
TM3.1a. Pour ces deux TM, I'’ensemble des resource block de la forme d’onde est
attribué. La TM 3.1 est modulé en 64QAM, la TM3.1a est modulé en 256-QAM. La
mesure doit étre faite sur deux trames radio, soit 20 ms, avec un préfixe cyclique
normal. Pour un espacement entre les sous porteuses OFDM de 60 kHz, le nom-
bre de slot down-link attribué est de 3 avec 10 symboles chacun. Le nombre de
slot up-link est de 1 et est constitué de 2 symboles dans les deux cas. Nous avons
utilisé le TM 3.1a. Les résultats sont donnés en tableau I1.9. 'EVM maximum au-
torisée est de 4.5% pour un signal modulé en 256 QAM.[36]
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TABLEAU I1.9 — ACPR et EVM en fonction du point de back-off

Signal 2 Signal 3
IBO1 | IBO2 || IBO1 | IBO2
ACPR gauche (dBc) | 28.7 | 30.4 || 28.8 | 30.6
ACPR droit (dBc) 28.1 | 29.5 274 | 29.7
ACLR gauche (dBc) | 44.1 | 47.1 449 | 47.5
ACLR droit (dBc) 446 | 45.8 44.8 | 45.1
EVM (%) 10.6 6.4 10.95 | 6.49

Pour les deux points de back-off, 'EVM ne respecte pas la norme. Les niveaux
d’EVM sont principalement liés aux effets mémoire particulierement présents
sur ’AM/PM comme le montrent les figures I1.19c et I1.19d. L'utilisation d'un mo-
deéle comportemental a mémoire sera alors nécessaire.
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FIGURE I1.19 - AM/AM et AM/PM en fonction des points de back-offs

Comme on peut le constater sur les figures 11.19, la profondeur mémoire va-
rie en fonction du point de back-off. La dispersion de point pour un niveau de
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puissance donné est plus importante sur I'IBO1 que sur 'IBO2. Aussi, le nom-
bre de coefficients modélisant la profondeur mémaoire sera plus important dans
le cas de I'BO1 que de I'IBO2. Cependant, comme le nombre de non linéarités
généré par les deux IBOs est identique, le nombre de coefficients modélisant les
non linéarités pour les deux modeles seront identiques. Ainsi, la différence de
consommation de la DPD pour I'IBO1 et I'IBO2 sera uniquement influencée par
la différence de profondeur mémoire.

Cependant, si la complexité de la DPD est similaire pour les deux points de
back-off, la consommation de la DPD sera alors similaire. Autrement dit, la diffé-
rence du nombre de coefficient modélisant la profondeur mémoire pour les deux
points de back-off ne doit pas entrainer une augmentation de la consommation
dela DPD qui absorberait le gain de PAE obtenue en travaillant avec 'IBO1. Ainsi,
la PAE globale restera améliorée par rapport al'IBO2. Puisque I'IBO1 fait travailler
le PA a de forts niveaux de compression, la convergence de la prédistortion nu-
mérique et sa capacité a linéariser devront étre étudiées.

Enfin, la profondeur mémoire varie en fonction de la largeur de bande du
signal, ce qui signifie que le modele devra étre optimisé et recalculé pour chaque
changement de largeur de bande. Il est alors nécessaire de mettre en place la
technique de linéarisation et d’en estimer sa consommation pour les deux points
de back-off pour conclure cette étude, ce qui sera fait en chapitre 3.

4. Conclusions

Dans ce chapitre, une caractérisation complete d'un amplificateur GaN a été
présentée. La caractérisation a été faite en deux étapes et a commencé avec les
caractérisations de type circuit. Les performances obtenues nous ont permis de
montrer que 'amplificateur utilisé est al’état del’art (tableau I1.2). La bonne cor-
rélation des simulations vis-a-vis des mesures nous a permis d’étudier les varia-
tions des performances du PA en fonction de la modification de son impédance
de charge, représentant ainsi la variation d'impédance d'une antenne 5G MIMO
liée a la formation de faisceaux.

La deuxieme partie s’est concentrée sur la caractérisation de type systéme. La
mise en place d'un nouveau banc de mesures a été nécessaire, et son dimension-
nement a été présenté en se basant sur les résultats obtenus dans la premiére
partie de ce chapitre. La caractérisation s’est faite sur deux points de back-off
pour trouver le meilleur compromis rendement - linéarité de I’amplificateur de
puissance. Les protocoles de mesures imposés par la norme 5G NR ont été utili-
sés et ont permis de montrer la nécessité de linéariser 'amplificateur. En effet, les
contraintes en EVM ne sont pas tenues, quelque soit le point de back-off utilisé.
L'étude des deux points de back-off a été menée en anticipant les contraintes que
la technique de linéarisation par prédistorsion numérique devra tenir. En outre,
le type de modéle qui devra étre mis en place, et 'estimation de la consommation
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de la DPD vis-a-vis des deux points de back-off identifiés ont été présentés.

Cette étude continuera en chapitre 3. Le choix définitif du back-off sera fait

en fonction des performances de linéarisation obtenues avec une prédistorsion
numérique et de sa complexité. Les performances de linéarisation de la DPD se-
ront alors comparées avec celles obtenues avec une technique de prédistorstion
analogique. Enfin, un modéle comportemental du PA sera présenté.
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Chapitre II1

Modélisation et linéarisation de
Pamplificateur de puissance

Les mesures faites en utilisant les signaux modulés dans le chapitre précé-
dent, permettent la mise en place d'une modélisation comportementale de I’am-
plificateur de puissance. Le modele sera utile comme base pour I'étude d'une
DPD présentée en paragraphe 2.

Le modéle de I'amplificateur et I'algorithme d’optimisation seront présen-
tés apres une analyse de 1’état de 'art. La recherche du modele sera faite apres
avoir étudié la profondeur mémoire du PA en fonction des caractéristiques de
la forme d’onde. Cette étude fixera alors une stratégie pour rendre robuste le
modele sélectionné, limitant ainsi sa ré-optimisation suite a un changement de
forme d’onde. On appelle ici robustesse du modele, sa capacité a modéliser cor-
rectement le comportement de 'amplificateur de puissance, sans en modifier sa
structure ou ses parametres, et ce, malgré des changements de configuration de
la forme d’onde a son entrée. Les limites du modele seront finalement dévelop-
pées.

Les performances de I'amplificateur de puissance ne respectant pas les con-
traintes de la 5G NR, une technique de linéarisation de 'amplificateur de puis-
sance est nécessaire. Deux techniques de linéarisation candidates ont été iden-
tifiées au chapitre 1 : la linéarisation par prédistorsion numérique et par prédis-
torsion analogique.

On présentera d’abord la méthodologie et les résultats pour la prédistorsion
numérique. Le modéle et I'algorithme d’optimisation utilisés lors de la concep-
tion du modele du PA serviront de base a I'identification du modele de la DPD.
Les performances de linéarisation seront ensuite étudiées en utilisant les deux
points de back-off identifiés dans le chapitre 2.

On propose ensuite une technique de prédistorsion analogique. Apres un état
de I'art, nous nous attacherons a étudier deux topologies. Leurs conceptions se
sont faites en partant des mesures réalisées sur le PA et présentées en chapitre 2.
La méthodologie et les performances seront ensuite décrites.
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1.. MODELISATION COMPORTEMENTALE DE ’AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE

1. Modélisation comportementale de 'amplificateur
de puissance

L'étude de 'amplificateur de puissance dans une architecture de type 5G FR2,
ou plus généralement dans toutes architectures, nécessite de travailler avec des
signaux en bande millimétrique et large bande.

Ce type de simulation requiert le traitement d'un nombre de données im-
portant, lié au nombre d’échantillons de la forme d’onde utilisée. La prise en
compte des effets non linéaires du circuit étudié nécessite par ailleurs une ana-
lyse sur une bande de fréquences plus grande. L'utilisation des modeles physico-
électriques, base des outils de conception des circuits, n’est plus adaptée, car re-
quiert des temps de calculs trop importants. On utilise alors des modeles com-
portementaux, c’est- a-dire des modeles de type boite noire, basés sur des fonc-
tions mathématiques pour représenter le comportement non linéaire du circuit
[1]. Ces modeles ne requiérent aucune connaissance de la topologie de I’amplifi-
cateur, et I'identification du modele n’est basée que sur les mesures de ce dernier.
Leur précision est donc liée a la précision et aux conditions des mesures. L'équi-
valence entre le modele boite noire et la structure physique du PA est donnée en
figure I1I.1.

Modéele
boite noire

FIGURE III.1 — Représentation d'un PA par son modéle boite noire

Dans cette partie, nous présenterons les modéles en bande de base, c’est-a-
dire les modeles construits a partir de 'enveloppe complexe du signal.

Lobjectif principal est de trouver un modéle le plus simple, implantable faci-
lement. L'identification du modele s’est alors faite en utilisantles modeles connus,
avec I'objectif de trouver le modele ayant le moins de coefficients, ceci limitant
les temps de calculs, tout en conservant une précision suffisante.
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1.. MODELISATION COMPORTEMENTALE DE ’AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE

1.1- Modéeles comportementaux envisageables

Il existe deux types de modeles comportementaux. Les modeles sans ou quasi
sans mémoire et les modeles a mémoire. Les premiers ne modélisent que les dis-
torsions de gain et de phase de 'amplificateur de puissance, sans prendre en
compte les phénoménes mémoire. Les modeles les plus connus sont les mo-
deéles de Rapp [2] et de Saleh [3]. Ce sont des modeles assez simples, qui ont été
développés pour la modélisation des SSPA (Solid State Power Amplifiers), et qui
conviennent a des applications fonctionnant en bande étroite pour lesquels les
effets mémoire peuvent étre négligés.

La largeur de bande, et la dynamique des signaux des systémes actuels, ne
permettent plus de négliger ces effets [4]. De plus, les caractérisations AM/AM
et AM/PM présentées en chapitre précédent ont montré la présence d’effets mé-
moire dans I'amplificateur de puissance étudié. Nous ne présenterons donc que
les modeles a mémoire.

1.1.a- Séries de Volterra

Les séries de Volterra correspondent a une combinaison de convolution entre
laréponse impulsionnelle d'un systéme linéaire et une série de Taylor. Elles offrent
la représentation la plus compléte d'un systéme stable non linéaire a effets mé-
moire [5]. Elle s’exprime dans le domaine temporel discrétisé par I'équation III.1.

-1

K M
ym=) 3.

M-1 k

Y k(i in). [ x(n—ij) (IIL.1)
k=0 i ix j=1
x(n) et y(n) correspondent a I'entrée et la sortie du systeme non linéaire, K et
M sont les ordres des non linéarités et la profondeur mémoire respectivement,
et hy (iy,...,ix) correspond a la réponse impulsionnelle, appelée noyau d’ordre K
de la série de Volterra.

C’est un modele robuste, dont les performances de modélisation sont excel-
lentes. Toutefois, le nombre de coefficients augmente exponentiellement avec
I’ordre des non linéarités et la profondeur mémoire, ce qui le rend trés complexe
etlong a converger [6]. Le modele est donc inadapté aux applications temps réel.
En pratique, on utilise des cas particuliers des séries de Volterra, qui ne prennent
en compte que quelques-uns de ses termes.

1.1.b- Polyndmes a mémoire et a mémoire généralisée

Les modeles polyndmes a mémoire (MP) et polynd6mes a mémoire générali-
sée (GMP) sont les modeles les plus utilisés. Ils sont tous deux des troncatures de
la série de Volterra. Le modele MP proposé dans [7] a pour principe de considérer
les non linéarités du PA comme quasi indépendantes de la phase, ce qui permet
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de ne conserver que les termes diagonaux de la série de Volterra. La sortie de
I’amplificateur peut alors étre exprimée par I’équation I11.2.

K M-1
ym=Y Y apx(n-mxn-m)*! (II1.2)
k=1m=0

ol K représente I'ordre des non linéarités, M la profondeur mémoire du sys-
teme, et ay,, correspond aux coefficients du modele a identifier une fois le couple
(K, M) fixé. Le nombre de coefficients a calculer pour ce modele est de K(Q — 1)
contre Q¥ pour la série de Volterra, ce qui limite considérablement la complexité
du modele a ordre de non linéarités et profondeurs mémoire identiques.

Les polynémes a mémoire généralisée sont une extension du modele MP.
L'expression a été introduite par Morgan et al. dans l'article [8]. Il introduit des
décalages temporels appelés termes croisés. Les auteurs obtiennent alors de meil-
leures performances de modélisation dans le cas d’ordre des non linéarités et de
largeur de bande importantes. Son expression est donnée par I’équation III.3.

Kg—1Lg4—-1
ym= Y Y auxn-Dlx(n-DI*
k=0 [=0
Kp Lp—1 My,

+3 Y Y brmx(n-Dlix(n-1-m)*
k=1 1=0 m=1
Ke Le—1 M,

+Z Z Z Crimx(n—=D|x(n—1+m)|*.

k=1 1=0 m=1
(I11.3)

ol Ky, Kp, K, sont les ordres des non linéarités, L,, Ly, L. correspondent a la pro-
fondeur mémoire, M, M. sont respectivement la longueur maximale du retard
et de 'avance du modele. Le nombre de coefficients du modele GMP est donné
par I'équation I11.4.

K,Ly + Ky LMy, + K, LM, (I11.4)

1.1.c- Modeles dHammerstein et de Wiener

Ces modeles correspondent a une troncature de la série de Volterra a I'ordre
1. Dans ce cas, on voit apparaitre un produit de convolution entre un filtre li-
néaire invariant dans le temps, modélisant les effets mémoire, et une fonction
polynomiale complexe, modélisant les non linéarités. Typiquement, la fonction
de transfert peut étre décrite par un filtre a réponse impulsionnelle finie. De I’as-
sociation de ces deux fonctions, découlent deux modeles. Le modele d Hammer-
stein cascade une fonction non linéaire complexe avec un filtre linéaire. L'ordre et
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les coefficients des fonctions sont optimisés. Ce modele ne prend pas en compte
la variation des distorsions d’amplitude et de phase en fonction de la fréquence.
En placant le filtre avant la fonction non linéaire, le modele de Wiener permet de
corriger cela. Les deux structures sont présentées en figure II1.2.

X
— ) /\/
T
Filtre Non
linéaire linéarités

(a) Modele de Wiener

X
N —
T
Non Filtre
linéarités linéaire

(b) Modele d’ Hammerstein

FIGURE II1.2 — Modeles de Wienner et de Hammerstein

Pour améliorer I'efficacité de la modélisation, on peut associer les deux mo-
deles soit en paralléle soit en série. On parle alors des modeles Hammerstein-
Weiner ou de Wiener-Hammerstein en fonction de I'ordre de I’association.[9, 10]

1.1.d- Modéles non linéaires par morceaux

Pour des systemes a fort degré de non linéarités, les modeles basés sur un
polynéme présentent des problemes de convergence. Dans leurs articles [11], les
auteurs montrent que les instabilités numériques, se répercutant sur I'impréci-
sion des coefficients du modele, sont liées a un mauvais conditionnement de la
matrice d’autocorrélation. La valeur minimale du conditionnement d’'une ma-
trice vaut 1. Plus la valeur du conditionnement est grand, plus le modele est sen-
sible aux instabilités numériques. Or, les auteurs montrent que le conditionne-
ment d'un modele MP croit exponentiellement avec I’ordre de la non linéarité et
linéairement avec la profondeur mémaoire. Aussi, un modele MP modélisera dif-
ficilement un amplificateur fortement non linéaire avec beaucoup d’effets mé-
moire.

Pour limiter ces problemes, des modeles par morceaux ont été proposés. Lidée
est de décomposer la plage d’amplitude en différents segments. La fonction non
linéaire est alors définie par morceaux, limitant ainsi 'ordre des non linéarités
sur chacun des segments. Les modeles sont alors entrainés avec de plus petites
quantités de données sur la plage d’amplitude d’intérét. Le modele le plus connu,
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introduit par Zhu ([12]), s’appelle le modele Decomposed Vector Rotation (DVR).
Il est basé sur des fonctions canoniques linéaires par morceaux (CPWL pour Ca-
nonical Piecewise Linear function) et utilise la technique de rotation vectorielle.
Le modele est linéaire vis-a-vis de ces coefficients. L'expression du modele est
donnée par I'équation IIL.5.

M
y(n)=Y amx(n—m)

m

(=]

eje(n—m)

+
M=

Ciem,1| 1% (n—m) | =P

by
Il
—_
o

Ckma1|1X (n—m) | —Br|e/®" ™ |x (n) |

+
T
o

_+_
M=

Cemaa|lx (n—m)|—Bi|-1x ()|

bl
Il

—
—

_.l_
M=

Cim,2|lx (n—m) | —Pi|-1x(n—m)|

tenl
I

—
—

+
M=
Mz Mz M= Mz e

Ckm2a|lx (M) | = Pi| - |x (n—m)| (I11.5)

ton
Il
—
—

Kest1'ordre des non linéarités, M la profondeur mémoire, B est le seuil pour
les niveaux d’amplitude, et ai, et ck; , sont les coefficients du modele.

Le nombre de coefficients du modele peut étre diminué en ne conservant que
quelques lignes de I’équation II1.5. La version la plus simple du modele est appe-
lée DVR-2 qui ne conserve que les deux premieres lignes de I'équation I11.5. Avec
des niveaux de compression élevés, le modele DVR est particulierement adapté
a la modélisation des PAs GaN ou a toutes autres structures hautement non li-
néaires. La thése de C. Kantana ([13]) compare les performances des modeles
MP, GMP, DVR, et autres modéeles, pour linéariser un PA Doherty GaN. Il propose
une méthode pour optimiser les modéles par morceaux en modifiant la taille des
segments en fonction des non linéarités a modéliser sur chacun d’eux. La taille
des segments n’est alors plus uniforme.

1.2- FEtude dela profondeur mémoire du PA et conséquences sur
la modélisation

Avant de commencer la recherche du modele adapté a notre amplificateur
de puissance, nous proposons de faire une étude de la profondeur mémoire de
I’amplificateur en fonction des parametres de la forme d’onde 5G. Loptimisation
du modele se fera sur la forme d’onde donnant le plus d’effets mémoire. On sup-
pose qu'une optimisation utilisant cette forme d’onde permettra de modéliser
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des comportements a effets mémoire plus restreints. L'étude de la robustesse du
modele permettra de vérifier cette hypothese.

La complexité de laréponse du PA sera évaluée par 'intermédiaire des courbes
AM/AM et AM/PM pour chaque forme d’onde étudiée. Le point de back-off étant
fixé, 'ordre des non linéarités a modéliser sera identique, qu’'importe la forme
d’onde utilisée. Nous ferons varier les parametres suivant :

« lalargeur de bande : avec les fréquences d’échantillonnage de ’analyseur
de signaux, nous pouvons utiliser des largeurs de bande 50 et 100 MHz

¢ la modulation : toutes les modulations autorisées par le standard seront
considérées

* I'espacement entre les sous porteuses OFDM : 60 kHz et 120 kHz, les deux
possibilités en 5G FR2-1

1.2.a- Synchronisation des voies d’entrée et de sortie

Pour traiter les signaux et exploiter les mesures, il est nécessaire de synchro-
niser les voies d’entrée et de sortie. En effet, la trame de sortie subit un déphasage
au passage dans la chaine de caractérisation, déphasage inconnu a priori. Aussi,
pour s’assurer de capturer la trame complete, le temps de capture de I’analyseur
de signaux est pris deux fois supérieur au temps global de la trame d’entrée. Le si-
gnal utilisé est un signal 5G, dont tous les resource blocks sont attribués. La trame
dure donc 10 ms, et ’enregistrement sera fixé a 20 ms. Le calcul de I'autocorréla-
tion du signal de sortie permettra de supprimer, en post-traitement, les données
redondantes.

La fréquence d’échantillonnage de la trame de sortie, y(n) est 5 fois supé-
rieure a celle de I'’entrée, x(n). On doit alors sur-échantillonner la trame d’entrée
par 5. On synchronise les deux trames en calculant leur inter-corrélation, R(x, y).
Le maximum de la fonction donne le décalage d’échantillons qu’il faut appliquer
sur la trame d’entrée et de sortie. Deux cas de figures peuvent apparaitre et la
méthode a suivre pour chacun d’eux est expliquée grace a la figure II1.3.

Lié aux écarts entre les appareils, il existe parfois un décalage entre la fré-
quence porteuse du générateur et la fréquence porteuse de I’analyseur, et ce mal-
gré la synchronisation. Cela crée un terme de phase que |'on repére une fois que
la synchronisation des trames est effectuée.

En faisant le rapport des signaux d’entrée et de sortie, on obtient :

Y _ W janag, (IIL.6)
x(n)  |x]
A fp correspond a I'écart des fréquences porteuses.
En prenant I'argument de ce rapport et en le développant, on obtient une
droite fonction de n et de coefficient directeur 2nA f,,. Lordonnée aI'origine de la
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droite donne le décalage de phase al'origine. Il peut aussi étre nécessaire de cor-
riger I’écart entre la fréquence d’échantillonnage du générateur et celle de 'ana-

lyseur.

Amplitude de R(x,y)

Amplitude de R(x,y)

Délais < 0 : avance de la trame de sortie

. X -4 |
Y 574668 z(t)

Nombre d'échantillons

5 4 3 2 A 0 1 2 3 4 5 )
Délais (nb échantillons) «10° m Echantillons
4 adéplacer
v/
/.

Echantillons
déplacés

Délais > 0 : retard de la trame de sortie

. X 4
Y 574668 x(t)

z 77/ it /)

- Nombre d'échantillons

5 -4 -3 2 -1 0 1 2 3 4 5
Délais (nb échantillons) 108

FIGURE II1.3 — Procédure de synchronisation des trames temporelles

1.2.b- Résultats de 'analyse de la profondeur mémoire

La fréquence d’échantillonnage est fixée a 500 MHz, pour s’assurer de cap-
turer jusqu’aux non linéarités d’ordre 5. Le point de back-off est celui fixant la
puissance d’entrée moyenne a 14.7 dBm. Le banc de mesures utilisé est le méme
que celui présenté en chapitre 2. Il est rappelé en figure I11.4. Les horloges sont
synchronisées avec un signal de 10 MHz. Un signal de déclenchement est utilisé
pour synchroniser la mesure des deux appareils. Lamplitude du déclenchement
de 'analyseur de signal est réglée pour commencer la mesure a partir du début
de la trame de sortie.
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Trigger + Synchronisation 10 MHz

LAN / GPIB Connection

R&S SMM100A Vas driver

DC block E{
—

HMC994APMS5E

FIGURE II1.4 — Banc de mesures pour signaux modulés

Le signal entrant dans I'analyseur de signaux est atténué pour s’assurer que
son récepteur ne sature pas. On ne caractérisera de ce fait que les non linéarités
de I'amplificateur de puissance.

La figure I11.5 montre la variation de la profondeur mémoire en fonction de la
modulation.
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60 50 -40 -30 -20 -10 O 10 20 30 60 50 -40 -30 -20 -10 O 10 20
Puissance d'entrée (dBm) Puissance d'entrée (dBm)

(a) AM/AM (b) AM/PM

FIGURE II1.5 — Profondeur mémoire en fonction de la modulation

On constate que la profondeur mémoire est indépendante de la modulation
sélectionnée. On rappelle qu'une étude sur la dynamique de la forme d’onde en
fonction de la modulation a été menée en chapitre 2. Les résultats ont montré
que la dynamique du signal est indépendante de la modulation, ce qui explique
ces résultats. On estime alors que le modéle comportemental, et la DPD associée,
ne devraient pas étre sensibles aux changements de modulation. Nous vérifie-
rons ce point dans les parties I.1.4- et 2.. Pour 'optimisation du modele, on choi-
sira donc de travailler avec une modulation 256QAM, modulation la plus com-
plexe.

30
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Puissance de sortie (dBm)
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La figure II1.6 montre l'influence de I'espacement entre les sous-porteuses
(SCS pour sub carrier spacing) sur la profondeur mémoire.
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FIGURE III.6 — Profondeur mémoire en fonction de l'espacement entre les sous-
porteuses OFDM
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On constate que I'’espacement entre les sous porteuses n'influence pas la pro-
fondeur mémoire. Ce résultat peut s’expliquer par le fait que la dynamique des
signaux est identique en fonction du SCS. On choisira de travailler avec un SCS
de 60 kHz.
La figure I11.7 montre la variation des effets mémoire en fonction de la largeur
de bande.
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FIGURE II1.7 — Profondeur mémoire en fonction de la largeur de bande

On constate que plus la largeur de bande est grande, plus les effets mémoire
sont importants. Ce résultat est en accord avec la littérature.
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Au vu des résultats, nous choisissons d’optimiser les modeéles et la DPD en
utilisant un signal 256QAM, 100 MHz de largeur de bande avec un SCS de 60 kHz.
Ce signal donne les effets mémoire les plus importants, ce qui ménera au mo-
dele le plus complexe que nous pourrons optimiser. On cherchera dans la suite a
trouver le modele permettant a modéliser au mieux le PA al’étude. On vérifiera si
un modele complexe est capable de modéliser une réponse avec moins d’effets
mémoire et moins de non linéarités. Cette étude sera menée dans le paragraphe
[.1.4-.

1.3- Etude du modeéle MP

Le premier modele étudié est le MP. Ce choix est motivé par les raisons sui-
vantes :

e C’'est un des modeles les plus utilisés dans la littérature, qui continue de
faire I'objet de recherches [14-16].

» son nombre de coefficients restreint en fait un candidat idéal pour limiter
les temps de calcul.

 larecherche des parametres est simple. Les paramétres du modele corres-
pondent au couple (K, M) que I'on peut faire varier par méthode itérative
pour en trouver le maximum de précision.

Une fois le couple (K, M) fixé, nous calculerons les coefficients du modele
puis en évaluerons la précision. La méthode sera remise en place avec un nou-
veau couple (K, M).

1.3.a- Identification des coefficients du modele

La méthode d’identification du modele est décrite par la figure I11.8. Pour une
forme d’onde d’entrée définie, on dispose de la réponse mesurée de I'amplifica-
teur de puissance. On cherche a minimiser I’erreur, entre la sortie mesurée de
I'amplificateur et sa sortie simulée.

Pour des modeles linéaires vis-a-vis de leurs coefficients, comme c’est le cas
pour tous modeles polynomiaux, la méthode des moindres carrées (LS pour Least
Square) estla plus utilisée. On rappelle I'expression d'un modele MP en équation
II1.7.

K M-1

e =Y Y anxn—m)x(n-m) ! (IIL.7)
k=1m=0

L'équation II1.7 peut étre réécrite sous forme matricielle comme :

Y=XA (I11.8)

ol les vecteurs Y, X et Asont donnés par les équations I11.9,111.10 et ITI.11.

101



1.. MODELISATION COMPORTEMENTALE DE ’AMPLIFICATEUR DE PUISSANCE

Mise a jour des coefficients

FIGURE II1.8 - Identification du modele comportemental (issu de [4])

T

Y=[y() y@ - yn)] (I1L.9)

X=[®o -+ Pxo P1g - Px1 - Pim o DPyowM] (I11.10)
T

A=laio - ago a1 - ax -+ @M A (II1.11)

Le vecteur @y ,, est constitué de N lignes qui sont données par :
D (x(n)) :x(n—m)lx(n—m)lk_1 (I11.12)

N est le nombre d’échantillons d’entrée-sortie utilisé pour identifier les coef-
ficients du modele. En notant K I'ordre maximal des non linéarités et M la pro-
fondeur mémoire maximale, la matrice X est de dimension N-K(M —1).

Lobjectif de I'algorithme est de minimiser I’expression I11.13, correspondant
al'erreur quadratique entre la sortie mesurée de I’amplificateur, y(n), et sa sortie
simulée. L'expression de J est donnée en équation II1.13.

J=1Y -XA|? (I11.13)

La minimisation de |'erreur quadratique par annulation du gradient de J par
rapport a A, permet d’obtenir les coefficients estimés du modele :

A=) Xty (I11.14)
o1 'opération ()" correspond 2 la transposition conjuguée. La matrice (X1X)~!
est appelée matrice d’autocorrélation.
1.3.b- Evaluation de la précision du modele

Pour évaluer la précision d'un modele, on utilise la NMSE (Normalized Mean
Sqare Error) entre la sortie simulée du modele z(n), et la sortie mesurée y(n) :
Yo lym —zm)?
Yalym?

NMSE(dB) = IOIOg( (I11.15)
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Les parametres du modéle ont été modifiés de maniere itérative. Le modele
est optimisé en utilisant un signal 5G NR 256QAM avec 100 MHz de largeur de
bande, I'espacement entre les sous porteuses OFDM est fixé a 60 kHz. Ce choix
est expliqué et justifié en paragraphe B-. Le banc de mesures utilisé a été présenté
dans le chapitre 2. La fréquence d’échantillonnage est de 500 MHz, fréquence
d’échantillonnage maximum du FSVA utilisé. La puissance moyenne du signal
est fixée a 14.7 dBm en entrée.

La figure III.9a montre I'évolution de la précision du modele en fonction de
I'augmentation du parametre K du modele, a parametre M fixé. On remarque
que pour un ordre supérieur a 5, la précision du modele n’évolue plus. Cela est
lié a la limite des mesures que nous pouvons effectuer.

On rappelle que la largeur de bande maximum de I’analyseur de signaux uti-
lisé est de 500 MHz. La largeur de bande utile du signal est de 100 MHz. Aussi,
I'ordre maximum qu'’il est possible de modéliser est lié au facteur de sur-échantil-
lonnage utilisé lors des mesures. Le modéle développé sera donc conditionné par
les caractéristiques des mesures effectuées.

La figure II1.9b montre I'évolution de la précision du modele en fonction de
la profondeur mémoire. On remarque qu’a partir de I'ordre 3, 'augmentation de
la profondeur mémoire minimise le gain en précision.

0

NMSE (dB)

Ordre du polynome

(a) Variation de K a M fixé
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=275

-28
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No o s w

Profondeur mémoire

(b) Variation de M a K fixé

FIGURE III.9 — Evaluation de la précision d'un modele MPM en fonction de la variation
de ses parametres

Le meilleur compromis précision/nombre de coefficients est obtenu pour le
couple K =4 et M = 5. La NMSE correspondante est de -29.6 dB. Les résultats de
modélisation sur les courbes AM/AM et AM/PM sont donnés en figure I11.10.
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FIGURE II1.10 — Comparaison des courbes AM/AM et AM/PM entre un modele MP K=4
et M=5 et la mesure.

On constate que les effets mémoire ne sont pas totalement bien modélisés. A
25 dBm, la courbe AM/PM de la simulation montre clairement une divergence
avec la mesure. Au-dessus de ces niveaux de puissance, la courbe AM/PM si-
mulée est croissante, alors que la mesure montre une décroissance. Le modele
manque d’échantillons pour optimiser convenablement ses valeurs. A 1'excep-
tion de ces niveaux de puissance, le comportement non linéaire de I'amplifica-
teur de puissance est toutefois bien modélisé.

Qu’importe le couple (K, M) choisi, la NMSE minimale du modele MP est tou-
jours supérieure a -30 dB comme le montre la figure II1.9. On estime que cette
précision n’est pas suffisante pour garantir la validité de la modélisation. L'état
de I'art montre que les modeles utilisés ont une NMSE inférieure a -30 dB.

Le modele MP n’est donc pas suffisamment adapté a la modélisation com-
portementale de cet amplificateur de puissance. En revanche, les non linéari-
tés sont correctement modélisées, un modele polynomial devrait étre suffisant.
Nous proposons donc I'étude d'un modele GMP.

1.4- Etude du modéle GMP

Létude précédente met en avant les limites du modele MP sur la modélisa-
tion des effets mémoire. Les non linéarités sont cependant correctement mo-
délisées, malgré le niveau de compression important de I'amplificateur de puis-
sance. Un modeéle polynomial semble donc suffisant pour la modélisation de ce
PA. Avec ses degrés de liberté supplémentaires, le modele GMP semble étre le
candidat idéal.

Ses parametres sont représentés par 8 nombres entiers. En notant N la borne
maximum de ces entiers, il existe N% combinaisons possibles a tester. La mise

30
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en place d'une méthode itérative pour identifier ses parameétres n’est pas envisa-
geable. Une méthode d’optimisation doit étre utilisée.

1.4.a- Optimisation des parameétres du modele GMP

Il existe de nombreux algorithmes d’optimisation. Dans l'article [17], les au-
teurs présentent pas moins de 10 algorithmes différents. Ils sont étudiés en termes
de temps de calcul, de précision de modélisation et de performances de linéa-
risation. Leurs résultats montrent que l’algorithme de Doubly Orthogonal Mat-
ching Pursuit est le plus efficace. Cependant dans I'étude, le modele GMP est
déja identifié, et I’algorithme cherche a minimiser le nombre de coefficients en
retirant les termes les moins influents dans la précision de la modélisation.

Nous préférons la stratégie inverse, c’est a dire que nous partons d’'un mo-
dele simple, que nous cherchons a complexifier pour obtenir le meilleur com-
promis complexité/précision. Les algorithmes d’optimisation métaheuristique
sont tres utilisés dans ce type de probleme. Parmi eux, les plus célebres sont les
algorithmes génétiques, les algorithmes d’optimisation par essaim de particules
(particle swarm) et I'algorithme hill climbing.

Une revue compléte des algorithmes d’optimisation par essaim de particules,
et de ses variantes, est faite dans l'article [18]. L'état de ’art des auteurs montre
que, quelque soit la variante utilisée, il est difficile de controler les parametres
de l'algorithme et de les modifier de maniére appropriée a chaque itération. Un
ajustement inapproprié des parametres conduit a explorer un sous-ensemble
de solutions s’éloignant de la solution optimale. L'algorithme a toutefois fait ses
preuves dans I'identification des parametres des modeles et dans 'efficacité de
la linéarisation [19].

Les algorithmes génétiques sont inspirés du processus de sélection naturelle.
A partir d'une population de solutions arbitrairement choisie, on évalue les per-
formances relatives. Les solutions sélectionnées permettent de créer une nou-
velle population en mettant en place des croisements et en insérant des muta-
tions. Le cycle continue jusqu’a ce qu'une solution satisfaisante soit obtenue.

Lutilisation de cet algorithme montre quelques limitations et difficultés qu’il
convient de lever. La taille de la population initiale est primordiale pour conver-
ger vers un optimum global. Une population trop grande menera a un temps
de convergence long, tandis qu'une population trop faible conduira a une so-
lution de faible précision. Les performances de 'algorithme sont de plus tres
sensibles aux nombres de mutations et de croisements utilisés. Le nombre de
modifications doit étre suffisant pour explorer de nouvelles possibilités de com-
binaisons. En pratique, trouver le nombre optimum de modifications n’est pas
simple a faire[20]. L'algorithme a été mis en place pour identifier les parametres
d’'un modele GMP dans le cadre de la thése de T.Gotthan [21], et dans les articles
[22, 23].
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Les chemins d’optimisation des algorithmes génétiques et d’essaim de par-
ticules sont, par nature, aléatoires, ce qui offre peu de possibilités de controle.
Lalgorithme hill climbing dépend de deux facteurs : une fonction de mérite, et
le voisinage utilisé pour la recherche. A chaque itération, on compare la solution
initiale avec son voisinage grace a la fonction de mérite. Si une solution du voi-
sinage est meilleure que la solution initiale, on la conserve. On calcule alors son
voisinage et on procede a une nouvelle évaluation. Le voisinage est défini par
'utilisateur, ce qui permet d’avoir un controdle total sur la recherche de 1’algo-
rithme. L'algorithme est décrit par I'algorigramme de la figure I11.11

[ Initialisation d'une solution arbitraire n ]

( Calculer k voisins de n
k ny: voisins de 1

E:B [ n' =mn, tel que f(n,) = min(f(n)) ]

Oui =i Non
f(.) : fonction de mérite
| T : solution optimale I

Fin

FIGURE I11.11 — Algorithme de hill climbing

Une fonction de mérite est proposée dans la thése de S. Wang [24], qui permet
de prendre en compte le compromis complexité/précision dans la recherche des
parametres du modele GMP. Il introduit un coefficient de pondération qui per-
met de choisir entre la précision, évaluée avec la NMSE, et la complexité, évaluée
avec le nombre de coefficients du modele GMP. Deux coefficients sont propo-
sés, un additif, I’autre multiplicatif, ce qui donne deux fonctions de mérite diffé-
rentes. La premiere donne un critére de recherche statique. La seconde méne a
un critere de recherche adaptatif, qui favorise la précision quand le modeéle n’est
pas assez précis, sans contraindre la complexité, et inverse la tendance dans le
cas contraire. Son étude montre que les deux coefficients de pondération ob-
tiennent les mémes temps de convergence. Nous utiliserons la méthode de re-
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cherche décrite par S.Wang en utilisant le critére additif. La fonction de mérite, J,
est donnée en équation II1.16.

J=Y+puR (I11.16)

Y correspond a la NMSE du modele testé, R son nombre de coefficients et p le
coefficient de pondération.

1.4.b- Validation du modele

Loptimisation du modeéle utilise la méme forme d’onde que celle du modeéle
MP. On choisit d’optimiser sur un resource block. Avec la numérologie sélection-
née, la trame d’apprentissage est donc de 250 ps au lieu de 10 ms. On optimise
donc sur 125 000 échantillons au lieu des 5 millions initiaux. Le coefficient de
pondération de l'algorithme de Hill climbing, p, est calculé offline a partir de la
recherche exhaustive des modeles MP réalisée précédemment. Sa valeur est de
0.055.

Toujours dans 'idée de minimiser les temps de calcul, on choisit de limiter
le nombre de plus proches voisins. Les voisins sont choisis pour que le nombre
de coefficients du modele GMP ne varie pas plus de deux entre I'itération N-1 et
N. De plus, puisque la fréquence d’échantillonnage est cinq fois supérieure a la
largeur de bande du signal, I’ordre maximum des non linéarités ne peut pas étre
supérieur a 5. Les parametres K,, Kj, et K, sont donc limités a 5 au maximum.
Les conditions initiales sont fixées grace au modele MP optimum précédemment
calculé, le 8-tuple initial vaut donc (4,5,0,1,1,0,1,1).

Lalgorithme trouve un optimum pour

Kpo=4,L,=2
K,=1L,=3M,=1
Ke=1,L,=2,M,=1,

ce qui signifie que le nombre de parameétres du modele est de 13, ce qui est moins
que les 20 parameétres du modele MP précédemment calculé.

Les coefficients du modele sont ensuite identifiés en utilisant 'ensemble de
la forme d’onde. On maximise ainsi la précision de calcul des coefficients. Les
résultats de la modélisation pour les courbes AM/AM et AM/PM sont donnés en
figure I11.12.

On retrouve le phénomene d’expansion a partir d'une puissance d’entrée su-
périeure a 25 dBm sur la courbe AM/PM. Ce phénomene est lié a la méme raison
qu’expliquée dans le paragraphe 1.3-. Les effets mémoire sont convenablement
modélisés. La NMSE du modele GMP est calculée a -32.8 dB soit 2.8 dB inférieure
a celle obtenue avec le modele MP.

La comparaison entre les spectres simulés et mesurés est donnée en figure
III.13.
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FIGUREIII.12 - AM/AM et AM/PM d’'un modele GMP avec
Ko=4L,=2,Ky=1,L,=3,M,=1,K.=1,L, =2,M. = 1. Forme d’'onde 5G NR
256QAM, 100 MHz de largeur de bande
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FIGURE II1.13 - Spectres d'un modeéle GMP avec K, =4,L,=2,K; =1,
L,=3,M,=1,K,=1,L, =2, M, = 1. Forme d’'onde 5G NR 256QAM,
100 MHz de largeur de bande

On constate que les non linéarités d’ordre trois, et leurs asymétries sont conve-
nablement modélisées. En revanche, ce n’est pas le cas des non linéarités d’ordre
5. Au vue des coefficients du modele, 'ordre des non linéarités maximales mo-
délisées est de 4. Le facteur de sur-échantillonnage utilisé pendant la mesure est
donc insuffisant pour capturer ’ensemble des non linéarités d’ordre 5, ce qui ex-
plique la difficulté du modele.

On gardera al’esprit cette limitation, et on propose maintenant de faire I’étude
de la robustesse du modéle, pour vérifier I'hypothese émise en introduction de
cette section.
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1.4.c- Robustesse du modele et limites

On appelle robustesse du modeéle, sa capacité a modéliser convenablement le
comportement de I'amplificateur de puissance, sans en modifier ses parametres
et ses coefficients, mais en changeant la forme d’onde en entrée. On modifiera
donc la modulation du signal, sa largeur de bande, et sa puissance moyenne. Les
formes d’ondes testées sont toutes liées au standard 5G NR, et leurs configura-
tions sont données en tableau II1.1.

TABLEAU III.1 - Configuration des formes d’ondes utilisées pour tester la robustesse du
signal

Peavg (dBm) | BW (MHz) Mod.
Signal 1 256QAM
Signal 2 147 100 64QAM
Signal 3 ' 16QAM
Signal 4 =0
Signal 5 116 256QAM
Signal 6 ' 100

La méthodologie est la suivante. On modifie la forme d’onde mais on garde
les parametres et les coefficients du modele GMP précédemment obtenus. On
calcule alors la réponse du modele en utilisant une nouvelle forme d’onde. On
évalue ensuite sa NMSE. Si la valeur est inférieure a -32 dB, le modeéle est consi-
déré robuste, sinon on recalcule les coefficients du modéle mais on conserve
ses parametres. Si la valeur de la nouvelle NMSE est supérieure a -32 dB, une
ré-optimisation des parametres du modele est nécessaire. On considere qu'une
augmentation de 0.8 dB de NMSE est une limite acceptable pour un modele dont
la NMSE initiale est évaluée a -32.8 dB.

Les résultats sont présentés en tableau III.2.

TABLEAU III.2 — Résultats de modélisation suite au changement de la forme d’onde

NMSE sans recalculer | NMSE en recalculant
les coefficients les coefficients

Signal 1* -32.37* dB

Signal 2 -32.23 dB -32.03 dB
Signal 3 -10.61 dB -34.21 dB
Signal 4 -10.78 dB -32.21dB
Signal 5 -2.15dB -32.38dB
Signal 6 -8.33dB -32.8dB

*Signal d’optimisation du modéle GMP
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On constate que les coefficients du modéle doivent étre recalculés pour cha-
que changement de forme d’onde. Aucune des configurations étudiées n’a né-
cessité de ré-optimiser les parametres du modele, c’est-a-dire d’en changer sa
structure. Loptimisation de la structure du modele n’a donc pas besoin d’étre
systématique. On limite ainsi les temps de calcul, puisque seul I'algorithme des
moindres carrées est utilisée dans ce cas. Ainsi, I'optimisation de la structure du
modele utilisant les conditions les plus critiques pour I'amplificateur de puis-
sance, lui permet d’étre robuste.

La limite principale de ce modele reste la largeur de bande maximale qu’il
peut modéliser, restreinte a 100 MHz, et son imprécision sur la modélisation des
non linéarités d’ordre 5. Ce modele servira de base pour la DPD.

2. Mise en place d’'une prédistorsion numérique

Nous présenterons ici le dimensionnement d'une technique de linéarisation
numérique. Nous commencerons par introduire les différentes méthodes d’iden-
tification des structures des DPD, et nous présenterons la méthodologie et les
résultats obtenus sur la technique retenue.

2.1- Identification de la structure de la DPD

La définition de la fonction de prédistorsion se base sur I'utilisation des mo-
deles comportementaux présentés précédemment. La méthode d’apprentissage
directe, et celle indirecte, sont les deux méthodes d’identification de parametres
et coefficients du modeéle de la DPD.

2.1.a- Apprentissage direct

Le principe de I'apprentissage direct (DLA) est donné en figure I11.14. Deux
étapes sont nécessaires pour identifier le modele de la DPD :

« les parametres et les coefficients du modele comportemental non linéaire
du PA sont calculés

« la sortie modélisée de I'amplificateur de puissance est normalisée (bloc
1/G de la figure 111.14) et est comparée avec I’entrée du prédistorteur.

On cherche a minimiser I'erreur entre la sortie modélisée et 'entrée du prédis-
torteur, la forme d’onde a I’entrée du circuit étant celle que I'on souhaite obtenir
en sortie de 'amplificateur.

Lapprentissage direct est difficile a mettre en place. Le prédistorteur ne dis-
pose d’aucune information pour commencer le processus d’optimisation. En pra-
tique, on utilise une méthode légerement modifiée, qui permet, a partir du mo-
dele du PA préalablement calculé, d’'initialiser le processus d’optimisation. On
inverse alors le modele du PA pour en déduire le modeéle du prédistorteur.
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Les temps de convergence des algorithmes d’optimisation des modeles sont
un point fondamental dans la mise en place de cette méthode. Un temps de
convergence trop long ne permettra pas d’adresser des applications quasi temps
réel, a faible latence. Linversion du modele comportemental de la matrice est
complexe. De plus, l'identification du modele requiert des méthodes d’estima-
tion non linéaire. Les algorithmes d’identification utilisées dans ce cas de figure
sont décrits dans la these de Siqi Wang [24]. Les performances de linéarisation
sont cependant meilleures qu’avec une méthode d’apprentissage indirect.

A

z(n) z(n) y(n)

Pré-distorteur PA

¢ . ER
§ G
Estimation des
coefficients

FIGURE II1.14 — Méthode d’apprentissage direct

2.1.b- Apprentissage indirect

La méthode d’apprentissage indirect (ILA) estla plus simple a mettre en place
et la plus populaire. Elle utilise la connaissance des signaux entrée - sortie du PA
pour optimiser la fonction de prédistorsion. La figure I11.15 illustre le principe de
fonctionnement.

A

—»w(n) Pré-distorteur #n) PA y(n_))

Post-distorteur

/

F1GURE II1.15 — Méthode d’apprentissage indirect

La sortie du PA est prélevée puis mise a I’échelle. On cherche une fonction
mathématique qui permet de transformer le signal de sortie du PA en un si-
gnal identique a celui d’entrée. La fonction obtenue constitue le bloc de post-
distorsion, et est recopiée pour devenir la fonction du bloc de pré-distorsion.

Dans la mise en place de ce type d’identification, les modeles sont linéaires
vis-a-vis de leurs coefficients. Loptimisation des parametres et le calcul des co-
efficients du modele se font donc avec les mémes méthodes présentées dans la
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partie 1.3- et 1.4-. Concrétement, au lieu d’optimiser la fonction f(x, y), on opti-
mise la fonction f(y, x).

L article de Z. Yu et E. Zhu [25], compare les performances des méthodes
d’apprentissage ILA et DLA. L'étude est faite pour un signal de sortie a SNR in-
fini (simulation) et a 40 dB de SNR. Les résultats montrent, qu’a niveau de NMSE
identique, le temps de convergence de la méthode DLA est deux fois plus long
que la méthode ILA, qui doit identifier les parametres du modele du PA avant
de pouvoir I'inverser. Il explique, de plus, que la convergence quadratique de la
fonction d’optimisation de la méthode ILA permet d’obtenir un optimum global.
Il ajoute qu’a cause de la fonction de modélisation du PA inconnue, la méthode
DLA ne permet de garantir que la présence d’'un minimum local. Finalement, il
montre que dans le cas d'un signal de sortie a SNR infini, les performances de
linéarisation des deux méthodes d’apprentissage sont similaires, mais avec un
signal de sortie de 40 dB de SNR, la méthode DLA surpasse les performances de
la méthode ILA.

Pour limiter la complexité de I'algorithme d’identification de la fonction de
pré-distorsion, et puisque les caractéristiques du PA ne nécessitent pas une mé-
thode de linéarisation sévere pour respecter les contraintes du standard 5G, nous
choisissons d'utiliser la méthode d’apprentissage indirect.

2.1.c- Choix du gain de normalisation

Dans les deux méthodes d’apprentissage présentées, la trame de sortie est
normalisée par un gain. Le choix de gain de normalisation impacte les perfor-
mances de la linéarisation. Dans sa these [24], S. Wang identifie deux gains de
normalisation et étudie les performances de linéarisation de la DPD pour ces
deux gains. Le choix des deux gains est illustré grace a la figure I11.16 issue de sa
these.

Son étude montre que les performances de linéarisation pour les deux gains
de normalisation sont sensiblement les mémes en terme d’ACPR, de puissance
de sortie maximum du PA, et de PAE globale apres linéarisation. En revanche,
en normalisant par le gain G2, il gagne deux points d'EVM supplémentaires. Il
obtient alors, apres linéarisation, un EVM de 5.9% en normalisant par G2 contre
7.9% en normalisant par G1.

Les caractérisations que nous avons faites en chapitre 2, montrent que 'EVM
est la caractéristique qui est la plus importante a corriger par rapport a la norme.
On choisira alors de normaliser la trame de sortie par le gain de puissance pic
(Peak power gain G2).
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FIGURE III.16 — Définition des gains de normalisa-
tion de S.Wang (issu de sa these [24])

2.2- EtudedelaDPD
2.2.a- Mise en place de la DPD

Nous avons utilisé I'apprentissage indirect pour mettre en place notre mo-
dele de DPD. Suivant la méme logique que celle utilisée pour I'optimisation du
modele comportemental, la DPD est optimisée sur un signal 5G 256QAM de 100
MHz de largeur de bande. Lespacement entre les sous porteuses OFDM est fixé
a 60 kHz.

Toutes les méthodes utilisées pour 'optimisation du modele GMP sont ré-
utilisées pour identifier le modéle de DPD. On étudie les performances de li-
néarisation et la complexité des modeles de DPD sur les deux points de back-off
identifiés en chapitre 2. Le tableau II1.3 rappelle les caractéristiques de I'amplifi-
cateur de puissance pour les deux points de back-offs. Le but de ’analyse est de
fixer définitivement le choix du point de fonctionnement.

TABLEAU II1.3 — Rappels sur les points de back-off identifiés au chapitre 2

IBO1 | IBO2
Pin,avg (ABm) 147 | 11.2
PAE (%) 18.8 | 11.7

Comp. Gain (dB) | 1.4 0.8
ACPR (dBc) 274 | 297
EVM (%) 10.9 6.5

Pour les deux points de back-offs, les modéles sont optimisés et leurs coeffi-
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cients identifiés indépendamment. On a alors deux modéles de DPD distincts.
Les résultats de linéarisation sur I'IBO1 et IBO2 sont donnés en figure I11.17.
Les résultats sur les ACPR et 'EVM sont résumés en tableau I11.4.

TABLEAU II1.4 — ACPR et EVM avant et apres linéarisation

PA seul | PA + DPD
ACPR, (dBc) 28.7 41.9
IBO 1 | ACPR4 (dBc) 27.4 45.9
EVM (%) 10.95 2.9
ACPRg (dBc) 32.5 50.5
IBO2 | ACPR4 (dBc) 32.1 51.7
EVM (%) 6.4 0.7

Les résultats montrent que pour les deux points de back-off, la linéarisation
est efficace, et que les contraintes liées a la norme 5G sont tenues. Le modele
GMP de la DPD pour I'IBO1 possede 12 coefficients contre 13 coefficients pour
I'IBO2. La NMSE pour I'BO1 est de -31.15 dB et celle pour 'BO2 est de -30.5 dB.

Les performances de modélisation du signal d’entrée de la DPD a IBO2 sont
moins bonnes que celles obtenues a IBO1. AIBO2, les performances de linéarisa-
tion sont toutefois meilleures et les effets mémoire sont complétement compen-
sés. AIBO1, les effets mémoire ne sont compensés que pour des puissances d’en-
trée supérieures a 5 dBm. La compensation partielle de ces effets s’observe aussi
par la présence d'une asymétrie entre les ACPR droite et gauche sur le spectre

apres linéarisation.

Apres linéarisation a IBO1, on constate que 'EVM obtenue est proche de la
limite maximale autorisée par la norme 5G, fixée a 3.5% pour un signal 256 QAM.
On estime que les 2.9% d’EVM obtenue apres linéarisation s’expliquent par une

correction des effets mémoire non suffisante.

En considérant le fait que le PA évoluera dans une architecture d’émission
complete, et que 'EVM est une mesure cumulative de I’ensemble de la chaine

d’émission, on laisse 0.6 point d’'EVM disponible pour le reste des éléments contri-

buant a la dégradation de cette grandeur (filtre, mélangeur, antenne). Cette va-
leur impose des contraintes trop importantes sur la conception de ces éléments
principaux. Comme montré en chapitre 2, 'BO2, quant a lui, dégrade fortement
le rendement de 'amplificateur de puissance. On choisit donc un point de back-
off intermédiaire donnant un meilleur compromis rendement, performances de

linéarisation de la DPD.

Le meilleur compromis est trouvé pour une puissance moyenne en entrée de
14 dBm, et on appelle ce point de back-off IBO3. Avec ce point de fonctionne-
ment, 'amplificateur a une PAE de 16.2%, et une compression de gain de 1 dB
la majeure partie du temps. Les résultats de linéarisation sont donnés en figure

II1.18 et en tableau IIL.5.
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FIGURE III.17 — Résultats de linéarisation pour les points de back-off IBO1 et IBO2

On constate que les effets mémoire ne sont pas complétement corrigés. Tou-
tefois, ils le sont suffisamment pour tenir les contraintes en EVM et ACPR de la
norme 5G. Lutilisation de 'IBO3 permet de conserver 2.4 points d’EVM par rap-
portalalimite dela norme. Cette réserve, plus importante qu’avec I'utilisation de
I'IBO1, permet de relacher les contraintes sur la conception des autres éléments
de l'architecture d’émission.
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TABLEAU II1.5 - ACPR et EVM avant et apres linéarisation a IBO3

PA seul | PA + DPD
ACPRg (dBc) 30.6 49.2
ACPRy (dBc) 29.7 46.9
EVM (%) 7.3 1.1

L'étude des performances de linéarisation de la DPD en fonction du point de
back-off permet de fixer définitivement le point de fonctionnement de I’amplifi-
cateur. En utilisant 'IBO3, le modele GMP modélise le comportement du PA avec
13 coefficients et une NMSE de -34.7 dB.
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FIGURE III1.18 — Résultats de linéarisation a IBO3

116



2.. MISE EN PLACE D’UNE PREDISTORSION NUMERIQUE

2.2.b- Robustesse de la DPD

La mise en place de la DPD est suivie d'une étude de sa robustesse au méme
titre que pour le modele. La méme méthode que celle présentée dans la partie
modele est utilisée. Pour chaque changement de forme d’onde, le modéle du PA
est optimisé et ses coefficients sont calculés. On teste alors si la DPD est capable
de linéariser sans modifier sa structure et ses coefficients. Si ce n’est pas le cas,
on recalcule les coefficients de la DPD. Une ré-optimisation du modele est faite
en dernier recours. Les parameétres des signaux utilisés pour I'étude sont donnés
en tableau I11.6. Le nombre maximum de ressources est attribué. L'étude est faite
au point de back-off IBO3.

TABLEAU II1.6 — Configuration des signaux tests pour la robustesse de la DPD

Modulation | BW (MHz) | SCS (kHz)
Signal1 | 256QAM 100
Signal 2 16QAM 60
Signal 3 | 256 QAM 50

Les résultats sont montrés en figure II1.19. Les valeurs d’ACPR sont données
en tableau II1.7.

TABLEAU II1.7 — ACPR apres linéarisation pour I’étude de la robustesse de la DPD

Signal 1* | Signal 2 | Signal 3
Sans recalculer ACPRg (dBc) 49.2 42.9 29.4
les coefficients ACPR4 (dBc) 46.9 46.3 28.1
Apres avoir recalculé | ACPR; (dBc) 42.6 44.7
les coefficients ACPR4 (dBc) NA 45.8 48.6
Apres ré-optimisation | ACPRg (dBc) ' 48.2 51.3
des coefficients ACPR4 (dBc) 49 47.2

*Signal d’optimisation de la DPD (référence)

Dans le cas d'un changement de modulation, recalculer les coefficients de
la DPD offre un gain en ACPR modéré. On préférera alors ne pas les recalculer
pour limiter la consommation. La DPD est donc robuste aux changements de
modulation.

En revanche, pour un changement de largeur de bande, les coefficients de la
DPD doivent étre mis a jour. La ré-optimisation des parametres du modele de
la DPD permet de réduire les remontées spectrales. Cependant , I’écart entre les
ACPR apres linéarisation et les limites maximales autorisées par le standard étant
de plus de 20 dB, on évitera la ré-optimisation du modéle pour un changement
de largeur de bande. De fait, on économisera la consommation des calculs du
FPGA, puisque seul I'algorithme des moindres carrés sera utilisé.
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FIGURE II1.19 — Robustesse du modele DPD

Finalement, la robustesse de la DPD suit donc les mémes observations que
celles faites lors de I’étude de la robustesse du modele GMP. L'étude permet de
conclure que la mise en place d'une boucle de contre réaction, permettant de
rendre la DPD adaptative, est nécessaire. La charge de calcul pourra étre limitée
en cas de changement de modulation et de largeurs de bande.

2.3- Conclusions sur la DPD

La prédistorsion numérique que nous proposons a été optimisée sur un si-
gnal 5G 100 MHz modulé en 256QAM. Le point de fonctionnement du PA a fina-
lement été fixé a 14 dBm de puissance moyenne en entrée dans un compromis,
performance de linéarisation/PAE. Le modele utilisé est un GMP constitué de 13
coefficients. La DPD proposée ne corrige pas completement les effets mémoire
de 'amplificateur de puissance, mais offre cependant des performances de li-
néarisation qui permettent de respecter les exigences du standard 5G FR2.

L'étude de la robustesse montre, de plus, que la technique de linéarisation
n’est pas sensible aux changements de modulation. Cependant, une boucle de
contre réaction sera nécessaire, permettant de rendre la DPD adaptative et de
corriger ses coefficients suite a un changement de largeur de bande du signal
entre autres.
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3. Mise en place d’une prédistorsion analogique

La prédistorsion analogique utilise des composants non linéaires pour géné-
rer les distorsions d’amplitude et de phase inverses a celles de 'amplificateur de
puissance a linéariser. Les composants du générateur non linéaire (GN) sont soit
des diodes, soit des transistors a effet de champ.

3.1- Topologies de 'APD

Il existe trois topologies distinctes de prédistorsion analogique : structures en
transmission, structures en réflexion et structures composées.

La topologie en transmission est la plus simple. Elle est donnée en figure
I11.20. Le générateur non linéaire peut étre monté en série, ou en parallele de la
voie RE en entrée de 'amplificateur de puissance. En utilisant un générateur non
linéaire a base de diodes, seules les tensions de polarisation permettent d’ opti-
miser les distorsions d’amplitude et de phase de I’APD. A l'inverse, un générateur
non linéaire a base de transistors offre plus de degrés de liberté, mais complexifie
la structure, et augmente sa consommation. Les différentes topologies possibles,
ainsi que les calculs théoriques sont donnés en détail dans la thése de C. Mallet
[26].

RFi RFour

»- »

L L
RF Génerat RFour )
) énérateur ) S @
non linéaire 5o
o L
D @
5 c
@ S

Montage série Montage paralléle

FIGURE II1.20 — APD montée en transmission

A l'inverse, la structure composée, donnée en figure II1.21, est la plus com-
plexe. Le signal d’entrée est réparti de facon équilibrée, grace a un diviseur de
Wilkinson sur deux voies. La branche du bas de la figure I11.21 constitue la voie
non linéaire. Le signal passe au travers du générateur non linéaire. La voie du
haut constitue la voie linéaire. Les deux signaux sont ensuite combinés par I'in-
termédiaire d'un coupleur de Wilkinson. Les déphaseurs garantissent de recom-
biner le signal de la voie linéaire en opposition de phase avec le signal de la voie
non linéaire. Le signal ainsi obtenu a les caractéristiques non linéaires inverses a
celles du PA a linéariser. Uamplificateur a gain contr6lé de la chaine non linéaire
permet d’amplifier les produits d’intermodulation pour obtenir les mémes am-
plitudes que celles générées par le PA. Fondamentalement, I'amplitude des deux
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porteuses sera aussi amplifiée. La recombinaison en sortie du coupleur Wilkin-
son va alors atténuer les tons fondamentaux de la voie linéaire. Lamplificateur
a gain controlé de la voie linéaire permet donc de compenser cette atténuation.
Cette structure offre une grande flexibilité dans la réponse du linéariseur, amé-
liorant les performances de linéarisation de I’APD. En revanche, elle augmente
considérablement la complexité et la consommation de la technique de linéari-
sation, ainsi que son encombrement.

FIGURE II1.21 - Structure composée de I’APD

La méthode en réflexion offre un bon compromis entre les deux structures
précédentes. La topologie est donnée en figure II1.22. Le signal incident est di-
visé dans la voie directe et la voie couplée du coupleur, et se propage dans les gé-
nérateurs non linéaires. Les signaux non linéaires des générateurs sont ensuite
réfléchis dans le coupleur, et se retrouvent sur la voie d’entrée et la voie isolée.
Gréce aux caractéristiques du coupleur 90°, les signaux non linéaires sur la voie
isolée sont en phase et se combinent pour obtenir la réponse de la prédistor-
sion. Les signaux réfléchis sur la voie d’entrée du coupleur sont en opposition de
phase et s'annulent.

0°/180° 90°/90°

RI:In RI:Out

Légende :

—> Onde incidente voie directe
——> Onde incidente voie couplée
- = > Onde réfléchie voie directe
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FIGURE II1.22 - Structure composée de '’APD
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Les générateurs non linéaires, dans cette structure, sont souvent des diodes
Schottky. Elles peuvent étre vues, en négligeant les effets parasites, comme une
résistance variable montée en paralléle d'une capacité variable (figure I11.23) [27].
Limpédance peut donc étre exprimée par Z; = Rz + j - X4. Le coefficient de ré-
flexion au point A de la figure II1.22 peut alors étre exprimé par ’équation I11.17 :

_Za=%o _Yo—Ya _Go-Gaq—jBa
Za+Zo Yo+Ygs Go+Gg+ jBy

I'a (IT1.17)
avec Yy l'admittance présentée a la diode, G4 la conductance de la diode et B, sa
susceptance.

Or, lorsque le courant augmente, 'impédance d’entrée de la diode change,
modifiant ainsi le coefficient de réflexion au point A [26]. On en déduit alors que
les distorsions d’amplitude, AG, et de phase, Ag, générées par ’APD sont don-
nées par :

T

AG=20- zOg( Ah ) (IIL.18)
Al

AQ=LTpp—2Ta, (I1L.19)

avec I'y ;, le coefficient de réflexion au point A en zone linéaire et I'4; celui au
maximum de fonctionnement de I’APD. Pour maximiser les distorsions, il faut
alors présenter le coefficient de réflexion optimal en entrée de la diode. L'opti-
misation de la réponse de I’APD revient donc a concevoir un circuit d’adaptation
entre le coupleur et la diode comme le démontre I'article [28].

DF =

FIGURE II1.23 — Schéma équivalent d'une diode de Schottky sans effet parasite

3.2- Conception de ’'APD

On propose de mettre en place la topologie en réflexion pour les raisons évo-
quées au dessus. Comme démontré dans le paragraphe précédent, la réponse de
I’APD dépend uniquement de la réponse du générateur non linéaire et du coef-
ficient de réflexion présenté a son entrée. On décompose alors la conception en
trois phases :

» on congoit le générateur non linéaire. Pour ce faire, on choisit les dimen-
sions de la diode et on concoit le réseau d’adaptation pour obtenir les ca-
ractéristiques des distorsions souhaitées.
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» on congoit le coupleur de Lange et on lui associe le générateur non linéaire.

» on vérifie que la topologie linéarise 'amplificateur de puissance. La vérifi-
cation se fait sur des signaux un ton, deux tons et modulés.

On utilise le design kit DO1GH de la société Macom, technologie utilisée pour
la conception de I'amplificateur de puissance, ce qui offre la possibilité de co-
intégration. Les caractéristiques de la technologie ont été présentées en chapitre
2.

3.2.a- Conception du générateur non linéaire

Le design kit DO1GH, ne dispose pas de modele de diode. On peut en re-
vanche utiliser un transistor fonctionnant en diode. Le schéma équivalent non
linéaire d'un transistor HEMT est donné en figure I11.24. On identifie alors sim-
plement trois sources des non linéarités, et deux diodes potentielles. La non li-
néarité de la transconductance est la premiere source identifiable. Pour I'’exploi-
ter, il faudrait alors polariser la grille et le drain du transistor. Les deux sources de
non linéarités restantes sont donc celles des capacités Cgp et Cgs.

IDG

Grille 4@7 Drain

= — =

A N 1
_ Cop _

lGS — CGS lDS J/_[CDS

Ri

VGS VDS

Source

FIGURE II1.24 — Schéma intrinseque équivalent non-linéaire d'un transistor HEMT

Pour notre application, on cherche a maximiser les distorsions. Or, la non li-
néarité de la capacité Cgp est plus faible que celle de la capacité Cgg [27]. On
utilisera donc Cgs comme source de non linéarité. On met donc en court circuit
le drain du transistor avec sa source. La tension de grille fixe le point de fonction-
nement de la diode.

Pour optimiser les caractéristiques de I’APD, on utilise les réponses inverses
normalisées de’amplificateur a linéariser. Elles correspondant aux réponses (gain
et phase en fonction de la puissance) de I’APD que nous devons obtenir.

La topologie électrique du générateur non linéaire que nous proposons est
donnée en figure I11.25.
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FIGURE II1.25 - Topologie électrique du générateur non linéaire

Les diodes montées en téte-béche permettent de limiter les pertes. Elles sont
polarisées dans leurs zones de fonctionnement non linéaire. Les dimensions de
la diode montée en direct interviennent sur AG et Ag . Linductance L, et les
dimensions de la diode montée en inverse déterminent le début de la zone d’ex-
pansion. Les dimensions de la diode montée en inverse permettent aussi de mi-
nimiser les pertes. La résistance R; joue sur le coefficient directeur de la droite
de la courbe des distorsions d’amplitude au dela du coude (distorsion "cible").
Loptimisation de la structure a été faite a 26 GHz, fréquence centrale de la bande
de fréquence n258.

Les résultats des distorsions d’amplitude et de phase de la topologie sont
donnés en figure III.26.
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FIGURE II1.26 — Réponse du générateur non linéaire

Le générateur non linéaire induit 5.3 dB de pertes. L'objectif sur la distorsion
d’amplitude est respectée, de la zone linéaire jusqu’a 20 dBm. L'amplificateur de
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puissance sera alors linéarisé sur cette plage de puissance. L'expansion de gain
sur cette plage de puissance est de 2 dB.

La variation de phase du générateur non linéaire sur la méme plage de puis-
sance respecte la tendance de I'objectif. En revanche, puisque la courbe des dis-
torsions de phase de I’APD est en dessous de la courbe cible, les distorsions de
phase du PA seront trop compensées.

Lensemble des éléments idéaux sont ensuite remplacés par des éléments
réels, et les valeurs sont ré-optimisées pour prendre en compte les effets para-
sites de chaque composant. La topologie est donnée en figure I11.27. Les résultats
des simulations sont montrés en paragraphe 3.3-.

Macom GaN
m' TechlInclude
Fes GaN Technclud

Techinclude
GaN OP TION=GaN on Si

endDOXGHa
BENDa7
:l,mr 7dDOXGHa

BENDa8

32
-
DOXGH:  1DOXGH RNCYDOKGH
s THRLZ

o822 varecDOXGH
wrl

FIGURE II1.27 — Topologie du générateur non linéaire avec éléments réels

3.2.b- Conception du coupleur de Lange

On choisit de mettre en place un coupleur de Lange pour limiter 'encombre-
ment de ’APD.

Le schéma d’'un coupleur de Lange est donné en figure IV.12. Le coefficient
de couplage est réalisé avec des lignes couplées. Sa conception requiert deux ni-
veaux de métallisation.

La longueur L des doigts du coupleur permet d’optimiser sa fréquence cen-
trale, f.. Elle est donnée par :

)\eff_ Cc

1 Ve (I11.20)
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avec A.fr la longueur d’onde dans le substrat, ¢ la vitesse de la lumiere et ¢, la
constante diélectrique du substrat.

Lespacement entre les doigts du coupleur permet d’optimiser le coefficient
de couplage. Plus la distance S est faible, plus le coefficient de couplage est im-
portant. La largeur des doigts, W, est dépendante des contraintes du fondeur et
peut étre utilisée pour optimiser le coefficient de couplage. La largeur des plots
d’acces, W; permet d’optimiser les impédances d’acces du coupleur.

e Trou métallisé
= Métal profond

O Meétal de surface

FIGURE I11.28 — Schéma d’un coupleur de Lange

La conception est faite avec des simulations électromagnétiques utilisant le
moteur de simulation Momentum Microwave du logiciel Pathwave ADS. Les di-
mensions du coupleur de Lange retenues sont :

e L=1180 um

e S=6pum

e W=7pum

e W; =25 pum

Les résultats des simulations sont donnés en figure I11.29.

Le coefficient de couplage entre les voies transmise et couplée est de 3.5 +
0.2 dB, et le déphasage est de 90 + 1.1° entre 22 et 30 GHz. L'adaptation est tou-
jours inférieure a -20 dB et I'isolation est inférieure a 24.9 dB entre 22 et 30 GHz.

Le coupleur est finalement associé aux générateurs non linéaires. Le layout
de ’APD compleéte est donné en figure I11.30. La puce mesure 1.596 x 0.624 mm?.
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FIGURE I11.30 — Layout de 'APD proposée
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3.3- Validation des performances de ’APD

Dans cette partie, on associe le circuit de prédistorsion avec I'amplificateur
de puissance étudié en chapitre 2 pour analyser les performances de linéarisa-
tion. On utilise pour cela des simulations monoporteuse, puis on élargit I'étude
avec des signaux deux tons pour terminer avec des signaux modulés. Une struc-
ture hiérarchisée permet de mettre en place les simulations sur ADS.

3.3.a- Validation des performances de ’ADP avec signaux un ton

Les premieres simulations sont faites a 26 GHz, fréquence centrale de labande
n258, et de conception de I’APD. La schématique des simulations est donnée en
figure I11.31. Les résultats sur les distorsions d’amplitude sont donnés en figure
I11.32.
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Freq=fc GHz -

FIGURE II1.31 — Schéma des simulations 1 ton de 'APD

Les pertes d’insertion de I’APD sont de 5.6 dB. On constate que les distorsions
d’amplitude sont corrigées jusqu’a 20 dBm, ce qui correle les résultats que nous
avons obtenu lors de la conception du générateur non linéaire. Le pointa 1 dB de
compression est repoussé de 10.8 dB. En revanche, comme attendu, la surcom-
pensation des distorsions de phase dégrade la réponse des distorsions de phase
du PA, comme le montre la figure I11.33. Une modification du point de polarisa-
tion des diodes permet de limiter la dégradation.
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FIGURE I11.33 — Performances de linéarisation de ’APD a 26 GHz

Pour vérifier la bande de fréquences sur laquelle 'APD peut étre utilisée, on
décide de faire varier la fréquence centrale entre 24 et 28 GHz par pas de 1 GHz.
Les résultats des simulations sont donnés en figure I11.34.

Les résultats montrent que ’'APD peut linéariser I'amplificateur de puissance
sur 'ensemble de la bande n258. En augmentant la polarisation des diodes, on
améliore la correction de phase entre 3 et 10° en fonction de la fréquence cen-
trale. On observe cependant une expansion de gain qui n'excéde pas 0.4 dB a
toutes les fréquences. Au vu de ces résultats, on polarisera 'TAPD a 2 V.
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FIGURE II1.34 — Performances de linéarisation de I’APD en fonction de la fréquence
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3.3.b- Validation des performances de 'APD avec signaux deux tons

Pour connaitre la largeur de bande maximale linéarisable par I’APD, on met
en place des simulations deux tons. Lespacement entre les porteuses est fixé
pour correspondre aux largeurs de bande d'un canal 5G FR2-1. L'étude est faite a
26 GHz, et la capacité de linéarisation est quantifiée grace al’évolution du C/IM3.

Les résultats de simulations sont donnés en figure II1.35.
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FIGURE II1.35 — Comparaison C/IM3 avant et apres linéarisation avec 'APD a 26 GHz

Les résultats montrent que ’APD permet de linéariser 'amplificateur de puis-
sance pour les quatre espacements entre les tons choisis et correspondant aux
différentes largeurs de bande normalisées. Lamélioration obtenue sur les valeurs
du C/IM3 apres linéarisation est compris entre 17 et 30 dB en fonction des cas.
Ces résultats nous permettent d’envisager la mise en place des outils de simula-
tion nécessaires a la validation sur des signaux modulés complexes correspon-
dants ala norme 5G FR2-1. Les caractéristiques de ces signaux ont été décrits au
chapitre 1. Nous chiffrerons alors les valeurs des ACPR droit et gauche et les EVM.

3.3.c- Validation des performances avec des signaux 5G

Pour mettre en place les modulations numériques, on utilise la bibliothéque
VTB 5G du logiciel ADS. Cette bibliothéque permet d’émuler des signaux corres-
pondant a la norme 5G. Le signal émulé est modulé en 256QAM. Les parametres
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de la forme d’onde sont choisis pour associer 'ensemble des resource blocks dis-
ponible en fonction de la numérologie sélectionnée et la largeur de bande des si-
gnaux. Pour accéder aux non linéarités d’ordre 3, le taux de sur-échantillonnage
est fixé a 4.

La bibliotheque VTB permet aussi de caractériser les ACPR et 'EVM en cor-
rélation avec le standard. On cherche ici a corréler les résultats des simulations
deux tons, avec les performances systeme. Pour obtenir une tendance sur les ca-
pacités de linéarisation, on comparera les résultats des simulations du PA seul
avec les simulations du PA associé au circuit de I’APD.

Le point de fonctionnement optimum fixé précédemment est de 14 dBm en
mesures. En prenant en compte les pertes du board estimées en chapitre 2, la
puissance moyenne en entrée du MMIC est de 11.4 dBm. LAPD géneére 5.6 dB de
pertes qu’il convient de compenser pour que 'amplificateur de puissance soit
au méme point de fonctionnement. La puissance d’entrée moyenne correspon-
dante a 'OB3, en simulation, est donc de 17 dBm. Les simulations sont faites a
26 GHz.

Les résultats de simulations a IBO3, et pour plusieurs largeurs de bande, sont
donnés en tableau III.8.

TABLEAU II1.8 — ACPR et EVM avant et apres linéarisation par APD a 26 GHz

Largeur de bande (MHz) | Parametres | PAseul | PA+APD

ACPRg (dBc) 27.5 35.4

50 ACPRq (dBc) | 27.8 35.1
EVM (%) 6.42 2.44

ACPRg (dBc) | 27.5 35.4

100 ACPR4 (dBc) 27.6 34.5
EVM (%) 6.46 2.38

ACPRg (dBc) | 28.1 36.9

200 ACPRq (dBc) | 28.5 394
EVM (%) 6.35 2.38

ACPR (dBc) | 28.1 37.8

400 ACPRq (dBc) | 284 37.9
EVM (%) 6.31 2.36

On constate une tres bonne corrélation entre I’évolution des valeurs des C/IM3

déterminées par I’analyse avec des signaux 2 tons, et les abaissements des ACPRs
droite et gauche obtenus avec des signaux modulés.

Tous ces résultats de validation de ’APD décrits précédemment, ont été réali-
sés en simulation et sont donc légerement optimistes par rapport a des mesures
éventuelles, mais avec une bonne marge par rapport aux exigences de la norme.

Aussi, les résultats des simulations montrent que ’APD est efficace sur toute
la bande n258, et permet de linéariser toutes les largeurs de bande autorisées
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par le standard 5G FR2-1. De plus, la corrélation simulation mesure permet de
conclure que ’APD permettrait de respecter les contraintes liées a la norme 5G
FR2 pour une modulation 256QAM.

3.4- Conclusions sur 'APD

Dans cette partie, nous avons proposé une technique de linéarisation analo-
gique. La topologie et la méthode de conception ont été présentées. La technolo-
gie DO1GH est utilisée pour la conception de ce circuit, permettant de co-intégrer
la technique de linéarisation avec I’amplificateur de puissance étudié en chapitre
2. Le layout du circuit est donné, et la puce occupe une surface de 1596 x 623.9
um?.

Les résultats de simulations montrent que ’APD est efficace sur toute labande
n258 et permet de linéariser toutes les largeurs de bande standardisées par le

protocole 5G. LAPD permet d’utiliser le PA pour des applications 5G FR2-1.

4. Conclusions

Dans ce chapitre, deux méthodes de linéarisation sont proposées. La pre-
miere est une technique de linéarisation numérique (DPD), la seconde est une
technique de linéarisation analogique (APD).

La DPD utilise un modele GMP constitué de 13 coefficients. Loptimisation
du modele s’est faite en utilisant le signal donnant le maximum de non linéari-
tés et la plus grande profondeur mémoire. L'utilisation de ce signal a permis de
rendre la DPD robuste aux changements de parameétres de la forme d’onde. Les
coefficients du modele doivent étre recalculés pour chaque changement, mais la
structure du modele n’a pas besoin d’étre ré-optimisée. L'étude a permis de fixer
définitivement le point de back-off du PA dans un compromis performances de
linéarisation - consommation de I'amplificateur de puissance. La mise en place
de la DPD au point de back-off identifié permet de réduire les ACPR de 19.2 dBc
et de gagner 6.2 points d’EVM. Les performances de I'amplificateur de puissance
apres linéarisation respectent les contraintes de la norme 5G FR2.

En comparaison, les performances de linéarisation de I’APD sont moins bonnes
que celles obtenues avec la DPD, mais sont cependant suffisantes pour que les
caractéristiques du PA, apres linéarisation, respectent les contraintes de la norme.
A IBO3, et pour un signal 100 MHz de largeur de bande, les ACPRs sont réduits
de 7.1 dB et 'EVM est améliorée de 4 points. A l'inverse de la DPD, I’APD permet
de linéariser des signaux allant jusque 400 MHz de largeur de bande contre 100
MHz pour la DPD. Le circuit a été concu en utilisant le design kit DO1GH, offrant
la possibilité de co-intégrer 'APD avec le PA. Le layout a été proposé, et la puce
mesure 1596 x 623.9 um?.
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Dans le chapitre 4, nous proposons d’ouvrir les travaux de recherches sur

quelques éléments de la chaine d’émission. Nous nous concentrerons sur les ar-
chitectures de formation de faisceaux. Un état de |’art sera fait pour identifier I'ar-
chitecture la plus adaptée a notre besoin, et compatible avec les performances de
I'amplificateur de puissance linéarisé et les contraintes du standard.
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Chapitre IV

Propositions d’éléments
d’architecture massive MIMO

Les chapitres précédents se sont concentrés sur 'amplificateur de puissance
en tant que circuit élémentaire. Nous proposons maintenant d’ouvrir les travaux
de recherche sur les architectures d’émission 5G FR2 Multiple Input Multiple
Output (MIMO). Ces architectures requierent des circuits de formation de fais-
ceaux. Nous commencerons donc par présenter un état de ’art des structures de
formations analogique, numérique et hybride de faisceaux. Les avantages et in-
convénients de chacune d’elles seront identifiés. L'étude bibliographique et les
performances de 'amplificateur de puissance mesurées en chapitre 2, nous per-
mettent de centrer nos recherches autour des architectures de formation hybride
de faisceaux.

Ces architectures incluent une préformation numérique, avec une formation
analogique des faisceaux. On proposera de mettre en place la formation analo-
gique des faisceaux grace a une matrice de Butler 4 x 4 MMIC. Aprés avoir posi-
tionné la matrice de Butler par rapport aux matrices de Blass et de Nolen, nous
présenterons son principe de fonctionnement. La matrice de Butler sera ensuite
concue en utilisant le design kit DO1GH de la société Macom, permettant une co-
intégration avec 'amplificateur de puissance étudié. Les méthodes de concep-
tion et les résultats seront présentés.

Ensuite une architecture de formation hybride de faisceaux sera proposée.
Cette architecture, utilisant la matrice de Butler congue, permet d’organiser 'an-
tenne en sous réseaux d’éléments rayonnants. Elle offre, en outre, la possibilité
d’utiliser un seul amplificateur de puissance pour alimenter un sous ensemble
de 36 éléments rayonnants, ce qui implique de revoir la structure de I'amplifica-
teur de puissance. La nouvelle structure de I'amplificateur sera donnée, et une
stratégie de co-conception sera présentée pour maximiser les performances de
I'architecture compléte. Un dimensionnement sera finalement proposé, définis-
sant un cahier des charges pour le réseau de commutateurs et le sous réseau
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d’éléments rayonnants de I’antenne MIMO pour des applications de stations de
bases a zones localisées.

Finalement, une ouverture sur un circuit clé en réception est faite. On étu-
diera les performances en bruit de la technologie GaN de Macom. L'étude com-
parera les performances d'un LNA GaN avec un LNA mHEMT GaAs. Les perfor-
mances linéaires et non linéaires des deux LNAs seront alors comparées. L'im-
portance de I'étude non linéaire sera justifiée en prenant en compte la robus-
tesse des LNA aux phénomenes de blocage dans des architectures de formation
de faisceaux. On conclura en présentant un nouveau facteur de mérite position-
nant les caractéristiques des LNAs en fonction des performances attendues dans
une architecture de réception.

1. Architectures de formation de faisceaux

En 5G FR2, la mise en place du massive MIMO permet, principalement, de
compenser les pertes par propagation en augmentant le gain des antennes d’émis-
sion et de réception. On utilise des techniques de formation de faisceaux. Il con-
vient alors de développer des algorithmes en lien avec l'architecture sélection-
née. Il existe trois catégories d’architectures permettant de faire de la formation
de faisceaux. Nous présentons les trois catégories ci-aprés. Nous n’aborderons
pas dans cette these les algorithmes de formation de faisceaux.

1.1- Formation numérique et analogique de faisceaux

L'architecture numérique de formation de faisceaux est présentée en figure
IV.1. Chaque élément rayonnant est connecté a une chaine RE La chaine RF peut
regrouper la partie émission et réception, ou n’étre constituée que d'une fonction
émetteur ou récepteur. Le nombre de voies paralleles dépend donc du nombre
d’éléments rayonnants de I’antenne.

Formation
numérique

de
faisceaux

FIGURE IV.1 - Architecture de formation numérique de faisceaux

La formation de faisceaux est réalisée en bande de base par I'intermédiaire
d’'un DSP (Digital Signal Processor). Le méme signal est envoyé en parallele sur

138



1.. ARCHITECTURES DE FORMATION DE FAISCEAUX

chacune des voies RF avec un coefficient de pondération adéquat pour réaliser le
diagramme de rayonnement souhaité. La fonction de beamstearing, s’effectue en
mettant continuellement a jour les coefficients de pondération. On peut orienter
le lobe principal dans toutes les directions souhaitées. La complexité de mise en
place est le point limitant de cette architecture. Un compromis entre le nombre
de voies mises en parallele, et la directivité de 'antenne est a faire. Plus le nombre
d’éléments rayonnants augmente, plus il y a de voies RE plus la consommation
est importante mais plus la directivité de I'antenne est grande [1, 2].

Pour limiter le nombre de voies RE la formation analogique de faisceaux est
envisagée. L'architecture est présentée en figure IV.2. Le signal RF est réparti sur
plusieurs voies. On peut placer le circuit de formation de faisceaux soit avant, soit

apres I'amplificateur de puissance.
—,

Formation
analogique
de

faisceaux T
N

-

Bande
de
base

FIGURE IV.2 - Architecture de formation analogique de faisceaux

Le premier choix oblige a utiliser un PA pour chaque élément rayonnant de
I’antenne. Les pertes d’insertion du circuit peuvent étre compensées en ajoutant
un étage d’amplificateur a gain controlé, et I'’ensemble de la puissance dispo-
nible du PA est transmise a I'antenne [2]. Cependant, I’amplificateur de puis-
sance sera soumis a la variation d'impédance du réseau d’antennes, liée a la
formation de faisceaux, ce qui dégradera ses performances, et modifiera le dia-
gramme de rayonnant de 'antenne comme le démontre I'article [3]. Une tech-
nique de linéarisation numérique sera alors nécessaire.

Dans la deuxieme option, on place le beamformer, en sortie de PA. On peut
donc limiter le nombre d’amplificateurs en alimentant avec le méme signal RF
plusieurs éléments rayonnants. La désadaptation d’'impédance du réseau d’an-
tennes pourrait alors étre minimisée en tirant profit de l'isolation d’un circuit
passif de formation de faisceaux. Les pertes d’insertion limiteront en revanche la
puissance disponible en entrée de 'antenne.

Les degrés de liberté avec la formation analogique de faisceaux offrent bien
moins de flexibilité que la solution numérique. Pour un beamformer actif, le pas
de déviation du lobe principal dépend du nombre de bits disponibles du dépha-
seur variable [4]. Dans le cas d'un circuit de formation de faisceau passif, le pas
dépend du type de matrice utilisée [5].
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1.2- Formation hybride de faisceaux

La structure générale de la formation hybride de faisceaux (HBF) est donnée
en figure IV.3. La méthode couple la formation analogique de faisceaux avec le
pré-codage numérique. On limite ainsi le nombre de voies en bande de base
et le nombre de voies RE On comprend par voie RE une architecture d’émis-
sion/réception hétérodyne ou zéro-IF comme expliqué en chapitre 1.
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FIGURE IV.3 - Architecture de formation hybride de faisceaux

La partie numérique permet de faire 'ensemble du traitement de signal adapté

a des applications MIMO, et de préformer le diagramme de rayonnement sou-
haité. Elle définit en outre le nombre de faisceaux de données paralleles par utili-
sateur. La partie RF forme le diagramme de rayonnement en minimisant le nom-
bre de voies RE Lobjectif est donc de réduire la complexité de I'architecture et
du traitement de signal, tout en conservant les performances d'une formation
numérique de faisceaux.

Les architectures HBF sont regroupées en deux catégories. La structure Fully
Connected Hybrid Beamforming (FC-HBF), et Sub Connected Hybrid Beamfor-
ming (SC-HBF), utilisant des sous-réseaux d’antennes. Les deux structures sont
présentées en figure IV.4.

Dans la premiere structure, chaque sortie des voies RF est répartie sur N dé-
phaseurs. Chaque sortie des déphaseurs est ensuite regroupée, sommeée et est
placée en entrée de 'antenne. Le nombre de voies de traitement de signal re-
quis est de Ngnrenne % N}‘;'F, avec Nanrenne 1€ nombre d’antennes et Ngr le nombre
de voies RF en parallele. C’est la structure la plus complexe a mettre en place.
Pour des applications massives MIMO avec plus de 100 éléments rayonnants,
I'interconnexion devient une limite. Lensemble des éléments de 'antenne étant
connecté, on peut cependant profiter du gain global de 'antenne MIMO [2].

Dans la deuxieme structure, chaque voie RF est reliée a Ngprenne/ Nrr él€-
ments rayonnants. On constitue ainsi plusieurs sous-réseaux d’antennes.

Le nombre de voies de traitement de signal est réduit a N;psennes X Nrr, S0it en
gain de Ngr par rapport a la structure completement connectée [2]. Cette réduc-
tion facilite la partie traitement du signal, et limite le nombre de convertisseurs
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FIGURE IV.4 — Les deux catégories de formation hybride de faisceaux

nécessaires. La complexité de I'architecture et la consommation sont donc ré-
duites, mais la directivité de 'antenne dépend du nombre d’éléments rayonnants
constituant le sous-réseau. Lors de la phase de conception, il sera alors néces-
saire d’optimiser le nombre d’éléments rayonnants du sous-réseau pour garantir
une directivité suffisante pour minimiser les interférences inter-utilisateurs et de
compenser les pertes de propagation [1].

Dans notre cas, le PA utilisé consomme 21.6 W en moyenne au point de fonc-
tionnement sélectionné en chapitre 3 (IBO3). Sa PAE est de 16.2%. Il n’est donc
pas envisageable d’utiliser une chaine de transmission par élément rayonnant
de I'antenne massive MIMO, tant pour une question de consommation, que de
dissipation thermique. De plus, pour des applications 5G FR2, les classes des sta-
tions de base envisagées sont medium range ou local area, au vu des bandes de
fréquences utilisées. Pour des stations de base a portée moyenne, la PIRE est au
maximum de 47 dBm. Pour des stations de base a secteur local, la PIRE est maxi-
mum de 35 dBm. Or, la puissance de sortie du PA a IBO3 est de 32 dBm. Il faut
donc une antenne MIMO avec 15 dBi de gain dans le premier cas et de 3 dBi dans
le second. Larticle [6] propose une antenne patch rectangulaire pour des appli-
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1.. ARCHITECTURES DE FORMATION DE FAISCEAUX

cations 5G FR2-1 en bande n258. Le gain de I’élément rayonnant est de 7 dBi a
26 GHz et 13 dBi pour une antenne ULA (Uniform Linear Array) a 4 éléments
rayonnants. Le PA est donc trop puissant pour envisager la mise en place d'une
structure FC-HBE La puissance de sortie du PA doit donc étre divisée pour ali-
menter plusieurs antennes simultanément, formant ainsi un sous-réseau d’an-
tennes. L'architecture SC-HBF est donc la plus adaptée.

1.3- Choix de la structure des déphaseurs

La formation analogique de faisceaux utilisée dans I’architecture HBF requiert
l'utilisation de déphaseurs. Il existe deux structures envisageables pour mettre en
place cette fonction :

o des déphaseurs variables qu'ils soient passifs ou actifs
o des déphaseurs fixes passifs avec réseaux de commutateurs

Larticle [7] propose une comparaison des deux types de déphaseurs en terme
de consommation. Six architectures différentes sont comparées et sont données
en figure IV.5:

1. FC-HBF avec des déphaseurs variables

2. FC-HBF avec un réseau de commutateurs
3. SC-HBF avec des déphaseurs variables
4

. SC-HBF avec des réseaux de commutateurs pour lesquels tous les éléments
rayonnants du sous-réseau sont alimentés simultanément.

5. un réseau global de commutateurs, pour lequel le nombre d’antennes ali-
mentées simultanément correspond exactement au nombre de voies RF
de l'architecture. Les éléments rayonnants ne sont pas organisés en sous-
réseaux.

6. des réseaux de commutateurs répartis en sous-réseaux d’antennes. C’est
une alternative a 'architecture SC-HBF avec des réseaux de commutation
pour lesquels seule une antenne du sous-réseau est alimentée.
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FIGURE IV.5 - Architectures étudiées dans la publication [7]
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2.. PROPOSITION D’UNE MATRICE DE BUTLER

Les deux derniéres structures suppriment les combineurs dans le circuit de for-
mation de faisceaux, ce qui réduit la complexité de l'architecture et son coft. Les
pertes dans la chaine sont aussi limitées, en évitant les pertes d’insertion des com-
bineurs. Aussi, la structure 5 est particulierement adaptée pour des antennes MIMO
de petite taille. Le gain global du réseau d’antennes est alors limité par le nombre
d’éléments rayonnants simultanément alimentés, ce qui rend cette architecture par-
ticulierement adaptée pour des équipements utilisateurs.

La structure 6, quant a elle, permettrait d’augmenter le nombre d’éléments rayon-
nants de I'antenne MIMO, qui serait alors organisée en sous-réseaux. Des commu-
nications multi-users MIMO sont alors envisageables. De la méme maniere que la
structure 5, le gain de chaque sous-réseau est limité par son nombre d’éléments
rayonnants.

L'étude montre que les structures 5 et 6 sont celles qui consomment le moins, sui-
vies par les structures 4 et 3 respectivement puis 2 et 1. La consommation augmente
linéairement avec le nombre de voies RE

Finalement, en utilisant les résultats de I'état de I’art que nous venons de présen-
ter, nous travaillerons sur une architecture SC-HBF utilisant un réseau de commuta-
tion. Ce type de formation de faisceaux utilise des circuits de formateur de faisceaux
passifs, dont les angles de dépointage sont prédéfinis et fixes. Le réseau de commuta-
tion permet donc de sélectionner I’angle de dépointage du sous-réseau d’antennes.

Parmi ces circuits, on retrouve les formateurs de faisceaux basés sur des struc-
tures matricielles : matrice de Blass , matrice de Nolen et matrice de Butler.

2. Proposition d’'une matrice de Butler

Nous proposons ici de concevoir un circuit de formation de faisceaux intégrable
avec les autres éléments d'une architecture d’émission. Elle utilise la technologie
DO01GH, technologie d’intégration de I’amplificateur de puissance étudié en chapitre
2.

Nous positionnerons, tout d’abord, les matrices de formation de faisceaux, ma-
trices de Butler, de Blass et de Nolen, les unes par rapport aux autres. Nous retien-
drons la matrice de Butler, nous la dimensionnerons, et nous expliquerons la concep-
tion de chacun de ses éléments. Finalement, nous analyserons l'influence de la ma-
trice de Butler sur la désadaptation d’antenne, et nous proposerons une architecture
reliant la matrice concue avec I’amplificateur de puissance étudié.
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2.. PROPOSITION D’UNE MATRICE DE BUTLER

2.1- Positionnement de la matrice de Butler

Les trois principales matrices utilisées dans la formation analogique de faisceaux
sont les matrices de Blass, de Nolen et de Butler.

La matrice de Blass permet d’alimenter N éléments rayonnants simultanément
eny connectant M voies RE La matrice géneére M faisceaux simultanément. La struc-
ture est donnée en figure IV.6.

1 2 3 N
Elément Coupleur
rayonnant ’V V V R V directionnel
1 e W:L
2 l" .. W:L
3 = T
: Lignes :
- d'alimentation -
M C W:L
% % % % Charges
= = = = adaptées

FIGURE IV.6 — Matrice de Blass

Les signaux appliqués a chaque port d’entrée se propagent le long de laligne d’ali-
mentation. A I'extrémité de la ligne d’alimentation, on ajoute une charge adaptée
pour éviter les réflexions. Chaque point d’intersection correspond a un coupleur di-
rectionnel. Une partie du signal est alors couplée sur chaque ligne pour alimenter
I’élément rayonnant correspondant. La direction du faisceau est donnée par la lon-
gueur du trajet entre ’entrée et I’élément rayonnant excité. La distribution de puis-
sance est donnée par le coefficient de couplage du coupleur directionnel. Le principe
de conception est décrit dans [8].

La matrice de Blass géneére des faisceaux multiples placés dans des directions ar-
bitraires, couvrant une large zone géographique. Cependant, sa conception est, en
pratique, délicate a réaliser. Les charges aux extrémités de chaque ligne d’alimenta-
tion augmentent les pertes de la matrice. Idéalement, 'ensemble de la puissance dis-
ponible dans les lignes d’alimentation est utilisée pour alimenter tous les éléments
rayonnants. En pratique, les coefficients de couplage maximum atteignables ne per-
mettent pas de prélever I'ensemble de la puissance disponible, une partie se déchar-
geant dans les extrémités des lignes. La largeur de bande de ces matrices est limitée
par les lignes a retard de phase permettant de synchroniser les sorties de chaque cou-
pleur directionnel [8, 9].
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2.. PROPOSITION D’UNE MATRICE DE BUTLER

La matrice de Nolen peut étre vue comme une diagonalisation de la matrice de
Blass, ce qui permet de supprimer toutes les charges en bout des lignes. Le nombre
de composants nécessaires a sa conception est réduit de plus de la moitié par rap-
port ala matrice de Blass. La structure est donnée en figure IV.7. La matrice de Nolen
possede les mémes avantages que la matrice de Blass, tout en réduisant les pertes.
La largeur de bande est toujours limitée pour les mémes raisons que celles exposées
précédemment.

Elément % % L
rayonnant

1 —

2 —4%:4)

’_ - . k
'— - . N-
\Coupleur

. . . directionnel
|
M-1—— \
Déphaseur
M — passif

FIGURE IV.7 — Matrice de Nolen

Contrairement aux deux matrices précédentes qui alimentent les éléments rayon-
nants en série, la matrice de Butler alimente les éléments rayonnants en parallele. La
structure est montrée en figure IV.8. Elle se compose, en général, de N ports d’en-
trée et N ports de sortie, a cause de sa topologie. De ce fait, le nombre de ports de la
matrice de Butler est de 2", avec n un entier.

Un signal appliqué a un port d’entrée de la matrice génere une excitation des élé-
ments rayonnants a amplitude égale mais avec une différence de phase progressive.

Aussi, un circuit de formation de faisceaux utilisant une matrice de Butler ne peut
générer qu'un seul lobe principal dépointé dans une direction particuliere. La direc-
tion de dépointage dépend du port excité. La variation de la direction de dépointage
est fonction du nombre de ports de la matrice. Cette matrice est difficile a concevoir
pour des réseaux d’antenne dépassant 8 éléments rayonnants a cause des croise-
ments des voies RF [8], obligeant sa conception sur un substrat multicouches. De ce
fait, elle est particulierement adaptée pour des architectures SC-HBE
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FIGURE IV.8 — Matrice de Butler 8 x 8

2.2- Conception de la matrice de Butler

A partir de 'analyse et du positionnement précédemment présentés, on propose
de concevoir une nouvelle matrice de Butler en technologie MMIC. La méthodologie
de conception et les résultats seront présentés. Ce travail a été fait en collaboration
avec M. Meng Wang, stagiaire de master au sein de I’équipe de recherche.

2.2.a- Composants de la matrice

Une matrice de Butler est constituée uniquement de composants passifs. La struc-
ture alterne une colonne de coupleurs hybrides, avec une colonne de déphaseurs.

La valeur du déphasage est donnée lorsque le nombre d’éléments rayonnants est
connu. Aussi, elle dépend du nombre de ports de la matrice de Butler. La différence
de phase Ady entre deux éléments rayonnants pour une matrice de Butler a N ports
est donnée par [10] :

21 2 o
Abj=——cos(a) == x 180 (IV.1)

A

avec k € [1,N] I'entrée excitée de la matrice de Butler, a I'angle de dépointage, d la
distance entre les éléments rayonnants et A la longueur d’onde. Le signe de Ay dé-
pend de la position de I'angle de dépointage par rapport a la normale au plan du
réseau d’antennes. La valeur de chaque déphaseur est alors donnée suivant le gra-
phique de la figure IV.9.

En suivant la logique de la figure IV.9, la structure d’'une matrice de Butler
4 x 4 est donnée en figure IV.10.
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FIGURE IV.10 - Structure classique d'une matrice de Butler 4 x 4

La fonction cross over permet de transmettre le signal d'un étage au suivant sans
en modifier sa phase. De ce fait, la fonction est souvent réalisée en cascadant deux
coupleurs hybrides 90°. Pour limiter 'encombrement du circuit, nous décidons de
réaliser une matrice de Butler sans cross over. La structure utilisée est donnée en fi-
gure IV.11 et est introduite dans [11]. Les entrées sont numérotées 1 a 4 et les sorties
5a8.
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FIGURE IV.11 - Structure d'une matrice de Butler 4 x 4 sans crossover

2.2.b- Conception du coupleur et du déphaseur

Conception d’'un coupleur de Lange
Aladifférence del’article [11], nous choisissons d’utiliser des coupleurs de Lange
pour deux raisons. Lencombrement du coupleur de Lange est bien moins impor-
tant que celui du coupleur hybride. La largeur de bande relative d’'un coupleur
hybride est restreinte a 10% a cause de sa conception utilisant des lignes A/4, la
bande relative en 5G FR2 et de 12.5 %, ce qui impactera ses performances. La lar-
geur de bande d'un coupleur de Lange peut atteindre une octave sil’on tolére un
écart de gain et de phase entre les deux voies de sortie.

Le principe de conception d'un coupleur de Lange a été présenté en chapitre
3. La figure IV.12 rappelle sa structure.

e Trou métallisé
= Métal profond

O Meétal de surface

L W,

V=S

FIGURE IV.12 — Schéma d’un coupleur de Lange
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Le coupleur est réalisé en utilisant la technologie DO1GH de la société Macom,
et est concu dans la bande 5G n258 (24.25 - 27.5 GHz), bande européenne. Le sub-
strat est en silicium. On utilise la méme technologie que celle de 'amplificateur de
puissance pour permettre la co-intégration des deux circuits. Loptimisation est faite
par simulations électromagnétiques avec le moteur de simulations Momentum mi-
crowave. Les dimensions retenues sont :

e L=1180 pm
e S=6um

e W=8 pum

e W; =70 um

La structure est donnée en figure IV.13 et les résultats de simulations en figure
IV.14. Le coefficient de couplage entre les voies est de 3.53 +0.2 dB entre 22 et 30 GHz
a cause des pertes dans le substrat. Le déphasage entre les voies transmise et couplée
est de 91.3 +1°, et les parametres d’adaptation sont toujours inférieurs -24 dB sur
I'ensemble de la bande. Lisolation est de 31 £1 dB sur la méme bande. La taille est
de 1325 x 440 pm?.

Pour limiter I'encombrement du coupleur, on cherche a réduire ses dimensions.
Une structure en méandres est proposée en figure IV.15, et les résultats de simula-
tions sont donnés en figure IV.16.
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FIGURE IV.13 - Coupleur de Lange DO1GH
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FIGURE IV.14 — Résultats des simulations du coupleur de Lange classique
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FIGURE IV.16 — Résultats des simulations du coupleur de Lange en méandres

La distance S est fixée a 3 um, la largeur des doigts W est de 10 pm, la distance L
est inchangée par rapport au coupleur classique précédemment présenté.

La bande de fréquences est restreinte par rapport au coupleur classique, mais est
suffisante pour couvrir 'ensemble de la bande n258. Le couplage est de 3.85 + 0.05
dB, les pertes sont donc plus importantes dans la structure. Lisolation est de 15.35 +
0.2 dB. Les adaptations sont toujours inférieures a -17 dB dans la bande n258. Le
déphasage entre la voie couplée et transmise est de 91 + 1.5° surla bande 5G. L'erreur
de phase sera compensée lors de la conception du déphaseur. L'écart de phase dans
la bande générera une erreur sur 'angle de dépointage de la matrice de Butler.

La taille de la structure est de 494 x 400 um?, ce qui est 3.5 fois moins que la
structure classique. On utilisera la structure en méandres pour la conception de la
matrice de Butler.
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Conception du déphaseur

Le déphaseur que nous devons concevoir doit compenser |’erreur de phase du cou-
pleur en méandres qui est de 1° a la fréquence centrale. Le déphasage doit donc étre
de 44°, et est mis en place grace a une ligne a retard de phase. La relation liant le
retard de phase, A}, alalongueur de la ligne L est donnée par :

Lo Ad-A, rr
360
La largeur de la ligne est fixée a 70 pum pour éviter une rupture d'impédance entre
le coupleur et le déphaseur.
La structure est donnée en figure IV.17 et les résultats sont donnés en figure IV.18.
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FIGURE IV.17 - Ligne a retard de phase 45°
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FIGURE IV.18 — Résultats des simulations de la ligne a retard de phase
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La différence de phase est de 44° a 26 GHz, et varie de plus ou moins 3.5° entre 24
et 28 GHz. Les pertes sont inférieures a 0.4 dB.

2.2.c- Association des sous ensembles et état de I'art

La matrice de Butler utilisant les deux composants précédemment présentée est
donnée en figure IV.19.
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FIGURE IV.19 — Layout de la matrice de Butler

Les parametres de transmission de la matrice de Butler, présentés en figure IV.20,
sont compris entre -7.5 et -8.5 dB. Théoriquement, la puissance injectée a I'entrée de
la matrice de Butler doit se répartir uniformément sur I’ensemble des ports de sortie,
le coefficient de transmission idéal est de -6 dB. La matrice a donc un maximum de
2.5 dB de pertes additionnelles sur toute la bande. On constate cependant que la
transmission de puissance n’est pas uniforme dans la matrice.

Les parametres S; ; et'isolation dela matrice de Butler sont donnés en figurelV.21.
L'adaptation de la matrice est inférieure a -13 dB sur I'’ensemble de la bande n258. La
différence entre les parametres |S;;,| i € 1,4,6,7 et |S; ;| i € 2,3,5,8 s’explique par la
différence d'impédances des acces au coupleur de Lange. Les coefficients d’isolation
sont inférieurs a -16 dB sur toute la bande excepté le parametre S3; et S42 qui lui
est inférieur a -11 dB. Cette valeur supérieure a I'isolation du coupleur seul, peut étre
expliquée par une désadaptation entre la ligne a retard de phase et le coupleur. La
partie de I’'onde qui est réfléchie va alors dégrader l'isolation du coupleur.
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FIGURE IV.20 — Coefficients de transmission de la matrice de Butler

-13.0 18
132 -~
foa) 1 i N
T -13.4 b
= | —-22 E%
@ 136 - <
© 4 2 &P
o) 138 2
L 140 i o~
< 1 Z
D 142 —-28

-l4'4 \III‘I\\\l\l\l‘llllll\l\|\I\I‘I\I\|\I\I 30

22 23 24 25 26 27 30
Fréquence (GHz)
(a) Parametres S; ;

-1 33

12— 34
& - L
o 13 |35
o~ T r wn
» -14— 36 =
s e
» -15— 37 o
a i L =
e
0 16— 38 &
= L
0 17 -39

-]8 II\IIII!IlII!IIIIWTIIIWTIIIITIIIITI!III 40

22 23 24 25 26 27 28 29 30
Fréquence (GHz)

(b) Isolations

FIGURE IV.21 — Parametres S;; et isolations de la matrice de Butler

Lerreur de phase entre les voies de sortie est donnée en figure IV.22 en fonction
de la fréquence. Lerreur de phase dans la bande est liée a la réponse fréquentielle
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2.. PROPOSITION D’UNE MATRICE DE BUTLER

de la ligne a retard de phase. Elle peut étre compensée en proposant une structure
de déphaseur plus large bande. On donne en tableau IV.1 I'écart entre le gradient de
phase théorique et celui issu des résultats de simulation a 26 GHz. On retrouve dans
les résultats la symétrie centrale de la matrice de Butler.
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(a) Excitation voie 1 (b) Excitation voie 2

FIGURE IV.22 - Erreurs de phase de la matrice de Butler

Les dimensions de la matrice de Butler sont de 1270 x 1510 pm?. Le tableau IV.2
présente un état de I'art des matrices de Butler compatibles avec la bande n258 du
protocole 5G. Les résultats montrent que la matrice de Butler proposée est a I'état de
Iart.

TABLEAU IV.1 - Erreur de phase entre les voies de la matrice de Butler a 26 GHz

Théorique | Simulé | Erreur
£851—4/S¢,1 -139° 4°
Z£Se1—2S7,1 -135° -136.2° | -1.2°
£871—4Sg) -134.7° [ 0.3°
£S57— 2S¢ -39.2° | -5.8°
£Se2— 2872 -45° -49.8° | 4.8°
Z£S72—2Sgp -42.8° | 2.2°
/£S53—/S¢3 42.8° | 2.2°
ZSe3—2S73 45° 49.8° | -4.8°
/S73—/Sg3 39.2° | -5.8°
Z/Ss54— 2S¢ 134.7° | -0.3°
486y4 — 457,4 135° 136.2 -1.2°
£S74—/Sg4 139° -4°
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TABLEAU IV.2 — Etat de I’art des matrices de Butler

Ref. [12] [13] [14] [15] T.W.°
Technologie ASL! GCPW? | IM-GWG® | CPwW* MMIC
Substrat RO4003 | RO4350B | R0O4003 PTFE Si

€ 3.55 3.48 3.55 6.5 11.7
Fréquence
centrale (GH2) 28 27.5 28 26 26
Largeur de 3 5 3 4 4

bande (GHz)

Pertes d’insertion

additionnelles dB) | °° 3.5 3 3 2
Déséquilibre
=+ . + . + + + .
d’amplitude (dB) 08 +0.9 £5 +3 +1.4
Déséquilibre de 5 i 110 16 2
phase (°)

Dimensions (mmz) N.C 19.2x29.84 N.C 17.6x31.3 | 1.51x1.27

Tairs uspended Line, > Grounded Coplanar Waveguide, ® Inverted Microstrip Gap Waveguide,
4 Coplanar Waveguide, 5 This Work

3. Proposition d’'une architecture d’émetteur MIMO 5G
FR2

On rappelle que nous nous positionnons sur une architecture SC- HBE c’est-a-
dire une architecture utilisant a la fois de la préformation numérique, et de la for-
mation analogique de faisceaux. De plus, 'utilisation de ce type d’architecture per-
met d’organiser I'antenne MIMO en un ensemble de sous-réseaux d’éléments rayon-
nants. La matrice de Butler congue ayant 4 voies de sortie, le sous réseau d’antennes
sera constitué de 4 éléments rayonnants par matrice.

L'architecture classique place la matrice de Butler en entrée de 'amplificateur de
puissance. Pour alimenter les quatre éléments rayonnants, il faudrait donc utiliser
quatre amplificateurs de puissance. La consommation du PA étudié étant de 30 W a
la saturation, la station de base consommerait 120 W par sous-réseau. Sur une an-
tenne MIMO constituée de 100 éléments rayonnants, on pourrait donc faire 25 sous
réseaux, soit une consommation minimale de 3 kW. De plus, les 40 dBm de puis-
sance de sortie a la saturation de I'amplificateur ne permettent pas de respecter les
contraintes de la norme 5G. Nous devons donc repenser I'architecture.
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On propose de placer la matrice de Butler en sortie de I'amplificateur de puis-
sance. Pour alimenter les 4 voies d’entrée de la matrice de Butler, trois solutions sont
possibles :

1. onutilise un amplificateur de puissance par voie d’entrée. On retrouve le méme
probléme que celui de 'architecture classique

2. on divise la puissance de sortie de I'amplificateur de puissance sur les 4 voies
d’entrées de la matrice de Butler. On aurait alors un amplificateur de puissance
par sous-réseau. On diviserait alors la consommation par 4.

3. onsupprime les réseaux d’adaptation de sortie et de recombinaison du PA pour
utiliser ses 8 voies de sortie. Lamplificateur pourrait alors alimenter un sous-
réseau de 8 antennes. La conception d'une matrice de Butler 8 x 8 serait alors
nécessaire. Lamplificateur de puissance pourrait aussi alimenter deux sous ré-
seaux de 4 antennes en utilisant 2 matrices de Butler. Dans les deux cas, la
consommation est divisée par 8 par rapport a I'architecture classique.

Les deux derniers points mis en avant nécessitent une modification de la struc-
ture du PA.

3.1- Modification de la structure de 'amplificateur de puissance

Le réseau d’adaptation de sortie de I’amplificateur de puissance permet de :

» présenter le coefficient de réflexion optimum, permettant de délivrer le maxi-
mum de puissance en sortie des transistors

» combiner les puissances de sortie des huit voies du dernier étage du PA
o ramener 'impédance de sortie du PA complet sur 50 Q

Le conserver ainsi, puis diviser la puissance sur les quatre voies d’entrée de la ma-
trice de Butler serait alors discutable. Cela obligerait a concevoir des coupleurs pour
diviser la puissance, ce qui ajouterait des pertes supplémentaires dans la chaine, et
augmenterait les dimensions du circuit.

Supprimer le réseau d’adaptation de sortie permet alors de profiter des huit voies
paralleles pour alimenter les sous-réseaux d’antennes. De plus, on minimise la puis-
sance de sortie, en ne profitant que de la puissance de sortie de chaque transistor,
ce qui permet d’augmenter la directivité de I'antenne MIMO tout en respectant la
norme 5G FR2. Finalement, on minimise les pertes additionnelles, et les dimensions
de I'architecture. La structure du PA proposée est donnée en figure IV.23.

Une analyse simple de la structure est faite en présentant 50 Q2 a la sortie de
chaque transistor. Les résultats de simulations sont donnés en figure IV.24. Le gain
linéaire dans la bande 24 - 28 GHz est de 10.3 + 0.3 dB, et la puissance a la saturation
est de 31.8 dBm pour chacune des voies.
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Légende :
A.C.E : Adaptation conjuguée en entrée

A.L.C : Adaptation interétage conjuguée
A.P.S : Adaptation de puissance en sortie — -ii — Sortie 1
"ii — ALC M
— ‘%’ — Sortie 2
— ACE I "ii — AlIC
— ‘%’ — Sortie 3
"ii — AIC
— -'%’ — Sortie 4
Entrée PA §
— *ii — Sortie 5
"'i — AIC
— *ii — Sortie 6
— ACE M _.E.L — A.IC
— -'%’ — Sortie 7
"ii - AIC
— "%’ — Sortie 8

! ! !
! ! !

Développement de grille : } 8x 73 um } 8x73um } 8x91um
! ! !

FIGURE IV.23 — Topologie du PA sans réseau d’adaptation de sortie

Selon les caractéristiques de la technologie DO1GH, la densité de puissance est
de 3.3W/mm. Les transistors ont un développement de grille de 8*91 pm. La puis-
sance maximale atteignable par étage est donc de 2.4 W soit 33.8 dBm. C’est 2 dB de
plus que la puissance obtenue sur 50 Q2. On obtiendra cette puissance en présentant
le coefficient de réflexion en puissance optimum en sortie de chaque transistor. La
synthése du réseau se fera par load-pull simulé. Deux options de conception s’offrent
alors a nous:

1. on concoit 'architecture en fonction de plusieurs circuits. Lensemble des élé-
ments étant congu sur 50€2, des réseaux d’adaptation seront nécessaires. Ils
permettront de présenter la charge optimum de puissance en sortie du PA et
de la ramener sur 50Q2 pour garantir I'adaptation avec les commutateurs. Des
pertes d’insertion additionnelles sont alors a prévoir.

2. on met en place une stratégie de co-conception, et on concoit I'impédance
d’entrée des commutateurs sur la charge adaptée en puissance des transistors
pour en extraire le maximum de puissance du composant actif. On supprime
les pertes d’insertion liées aux réseaux d’adaptation et on minimise 1'espace
occupé par I'architecture. Pour ces raisons, nous nous concentrerons sur cette
option de conception.
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FIGURE IV.24 - Caractéristiques de I'amplificateur de puissance sans réseau d’adaptation de
sortie

3.2- Dimensionnement de I’architecture d’émission

L'amplificateur de puissance proposé a 8 voies de sortie. On peut dong, intuitive-
ment, lui associer deux matrices de Butler 4 x 4 alimentant ainsi deux sous-réseaux
de 4 éléments rayonnants.

Deux points négatifs peuvent cependant étre identifiés avec cette structure. Le
premier est que le lobe principal ne peut étre dépointé qu’en azimuth ou en élévation
en fonction de sa connexion avec les antennes. Pour dépointer le lobe principal dans
les deux plans a la fois, il faut associer deux matrices de Butler, comme démontré
dans 'article [16].

Le deuxieme est que seulement deux des huit sorties disponibles seront utilisées
simultanément. Le dépointage du lobe principal de I'antenne se fait par alimentation
d’une des quatre voies de la matrice de Butler. Or, a cause de la nouvelle structure de
I'amplificateur, toutes les voies de sortie sont alimentées simultanément. On perd
donc la puissance des 6 autres voies disponibles, puissance qui devra étre dissipée
dans une charge adaptée.

Lassociation des deux matrices de Butler comme proposée dans I’article [16] dis-
pose de 16 entrées et 16 sorties, et permet d’alimenter un sous réseau d’antennes de
4 x 4. Elle constitue le point de départ de I'architecture que nous proposons en figure
IV.25.
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FIGURE V.25 — Architecture du front-end MIMO d’émission proposée

Avec cette structure, les huit voies de sortie du PA permettent d’alimenter deux
sous-réseaux de 16 éléments rayonnants, soit 32 éléments rayonnants. On peut ainsi
mettre en place une liaison Single-User MIMO (SU-MIMO). Les deux sous réseaux
permettraient d’adresser un méme utilisateur, en profitant par exemple d'une diver-
sité d’émission. L'envoi des données est alors redondant, et on profite de la diversité
spatiale. On peut aussi mettre en place une liaison Multi-users MIMO (MU-MIMO).
On profite de I'orthogonalité des sous-porteuses OFDM pour mettre en place 'OFDMA,
et on pointe vers différents utilisateurs de la station de base.

Les SPAT permettent que la puissance disponible en sortie de chaque transistor
soit toujours utilisée. Si la voie 1 du PA alimente la matrice rouge, les voies 2, 3 et 4
ne peuvent pas étre utilisées pour alimenter cette méme matrice. Aussi, plutot que
de perdre la puissance disponible, on sélectionne pour la voie 2 une entrée des trois
autres matrices disponibles. Par exemple la voie 2 alimentera la matrice verte. En
suivant la méme logique, la voie 3 alimentera la matrice bleue et la voie 4 la matrice
noire. Toutes les permutations sont possibles, et seront sélectionnées en fonction de
la formation de faisceaux souhaitée. Les matrices horizontales permettent de fixer le
dépointage du lobe principal en élévation, les matrices verticales, le dépointage en
azimuth. Les 4 voies des matrices horizontales seront toujours alimentées par les 4
matrices verticales. De ce fait, le diagramme de rayonnement sera constitué de 16
faisceaux orientés selon les angles permis par les matrices de Butler.

Le dimensionnement de I'architecture est donné en figure IV.26. Théoriquement,
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chaque étage de I'amplificateur de puissance pourra délivrer 33.8 dBm de puissance
en sortie. Etant placé en sortie de 'amplificateur de puissance, la conception du SP4T
devra garantir une plage linéaire jusqu’a 35 dBm. A titre d’exemple, le commutateur
MASW-011087 de chez Macom [17] serait un bon point de départ. C’est un SP4T en
technologie AlGaAs congu sur une plage de fonctionnement entre 16 et 35 GHz. Les
pertes d’insertion sont de 0.9 dB sur '’ensemble de la bande et le point a 0.1 dB de
compression est a 31 dBm. Son isolation est de -38 dB a 26 GHz.

33.8 dBm 32.8 dBm 24.8 dBm 16.8 dBm
Matrice Matrice :
SP4T de Butler de Butler :
4x4 4x4
—
Sortie n IL:1dB IL:8dB IL:8dB
du PA Isolation : - 35 dB Isolation : -15 dB Isolation : -15 dB
IPo.195 : 35 dBm

FIGURE IV.26 — Dimensionnement de I’architecture proposée

Il n'existe a ce jour pas de commutateur SPAT chez Macom en technologie GaN
dans ces bandes de fréquence qui permettraient de respecter les contraintes en li-
néarité. Il faudrait alors concevoir un SP4T en technologie GaN avec des pertes d’'in-
sertion de maximum 1 dB et une isolation de 35 dB sur la bande de fréquence n258.
Son point de compression a 0.1 dB devra étre a minima de 35 dBm en entrée du com-
mutateur.

Avec ces performances, la puissance injectée en entrée des matrices de Butler
horizontale est de 32,8 dBm. En utilisant les résultats de simulations de la matrice de
Butler (figure IV.20), on induit 8 dB de pertes d’'insertion par matrice. La puissance
de sortie du front-end est alors de 16.8 dBm. Il s’agit de la puissance d’entrée des
antennes.

Pour des stations de base a zone localisée, la PIRE maximum autorisée est de 33
dBm. Le réseau d’antennes devra alors avoir un gain maximum de 16.2 dBi. Les au-
teurs de la publication [18] proposent une antenne 4 x 4 basée sur des patchs circu-
laires couplés en microruban. Elle est concue pour rayonner a 39 GHz avec 2.9 GHz
de largeur de bande. Le maximum de gain est de 18 dBi, le gain moyen est de 16 dBi.
Cette publication prouve la faisabilité des performances de I’antenne recherchée.

D’un point de vue consommation, 'amplificateur de puissance a la saturation
consomme 30 W et permet d’alimenter 32 éléments rayonnants simultanément. Il
faut ajouter a cela les consommations des 8 commutateurs SP4T.
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Concernant la technique de linéarisation, l'isolation attendue du SP4T, associée
aux pertes des matrices de Butler, absorberont 'onde réfléchie existante suite a la
formation de faisceaux. Le coefficient de réflexion présenté en sortie de chaque tran-
sistor sera alors identique, qu'importe I'angle de dépointage du lobe principal. La
réponse de 'amplificateur de puissance ne devrait donc pas étre impactée par la for-
mation de faisceaux. De ce fait, une technique de linéarisation analogique corrigerait
les non linéarités de cette architecture. LAPD serait placée en entrée de 'amplifica-
teur de puissance. Sa réponse en distorsion d’amplitude et de phase sera alors distri-
buée sur les 8 transistors de sortie. La méthode ne pourra étre efficace que si les huit
voies ont les mémes réponses en distorsions d’amplitude et de phase, ce qui semble
tout a fait réalisable.

Larchitecture que nous proposons adresserait des applications stations de base
a zone localisée.

La matrice de Butler proposée peut, avec les étages de puissance et les commu-
tateurs, étre intégrée en technologie GaN/Si. En élargissant I’étude a la fonction élé-
mentaire de la chaine de réception, et en gardant la logique de co-intégration des
fonctions, on propose, dans le paragraphe suivant, d’étudier les potentialités de la
technologie GaN pour réaliser des applications faible bruit.

4. Amplificateur faible bruit dans la chaine de réception

Dans cette partie, nous allons analyser la potentialité d'utilisation de la technolo-
gie GaN dans1'élément clef d'un récepteur qu’est 'amplificateur faible bruit. La tech-
nologie GaN est reconnue pour ses performances en puissance. Toutefois, comme le
montre la figure V.27 issue de [19], on constate que dans la bande de fréquences 5G
FR2-1, les performances en bruit de la technologie sont similaires a celle des techno-
logies GaAs, souvent utilisées dans les amplificateurs faible bruit.

Pour faciliter I'intégration de tous les éléments dans une architecture d’émis-
sion-réception, donc d’éviter les technologies de report et de minimiser les cofits, il
est mieux de pouvoir utiliser la méme technologie d’'intégration, en particulier dans
une architecture MIMO qui parallélise les modules.

Nous proposons de comparer les performances en bruit d'un LNA GaAs et d'un
LNA GaN de la société MACOM. Une caractérisation compléte des deux LNAs, in-
cluant une caractérisation en régime non linéaire, est faite. Lintérét de la caracté-
risation non linéaire est justifiée. Nous proposons finalement un facteur de mérite
pour évaluer les performances des LNAs.
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FIGURE IV.27 - Performances en bruit en fonction des technologies (issue de [19])

4.1-

4.1.a- Présentation des technologies

Comparaison des LNAs GaAs et GaN

Les deux LNAs mesurés sont fondus avec deux technologies de la société MA-
COM. La premiere est la technologie DO1GH, technologie GaN/Si, technologie uti-
lisée pour 'amplificateur de puissance étudié dans les chapitres 2 et 3. La seconde,
DO007IH, est une technologie GaAs mHEMT avec 70 nm de longueur de grille. Le ta-
bleau IV.3 donne leurs caractéristiques principales.

TABLEAU IV.3 - Comparaison des technologies DO1GH et DO07IH

D01GH DO007IH
Longueur de grille (nm) 100 70
Fréquence de coupure f; (GHz) 105 300
Facteur de bruit 1.8dB 0.5dB
minimum a40 GHz | a30 GHz
Transconductance (ms/mm) 650 1600
Rps (QQ/mm) 0.8 0.29
Tension de claquage (V) 40 4

De part le fait qu'’il s’agit d'une technologie mHEMT, la technologie DO07IH est
considérée comme technologie de référence pour des applications faible bruit. Elle
servira donc de base a la comparaison des performances en bruit du LNA GaN.
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4.1.b- Comparaison des topologies des circuits

Les deux LNAs sont constitués de trois étages en série. Leurs structures respec-
tives et leurs masques sont donnés en figure IV.28.

Les réseaux d’adaptation sont cong¢us dans un compromis facteur de bruit - gain.
Le réseau d’adaptation en entrée permet de présenter I',,,; minimisant le facteur de
bruit, les réseaux inter-étages maximisent le gain comme expliqué en chapitre 1.

RFn— RAE ‘ii RA. ~ii RA.I ‘ii R.A.S —RFour

4 x25pum 4 x 27 pym 4 x32pum

R.A.E : Réseau d'adaptation d'entrée
optimisé en faible bruit

R.A.l : Réseaux d'adaptation inter-étages

R.A.S : Réseau d'adaptation de sortie

3 mm

1.68 mm

(a) LNA GaAs

RFN— RAE ~ifl RAI ‘ifl RA. ~ii RA.S —RFour

4 x 36 pm 4 x 39 ym 4 x49 pym

R.A.E : Réseau d'adaptation d'entrée

optimisé en faible bruit
R.A.l : Réseaux d'adaptation inter-étages

R.A.S : Réseau d'adaptation de sortie

3.65 mm

1.26 mm

(b) LNA GaN

FIGURE IV.28 - Structures et layouts des LNAs étudiés
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Les transistors du LNA GaN sont stabilisés par contre réaction grille - drain ré-
sistive, alors que les transistors du LNA GaAs sont stabilisés par une dégénérescence
inductive de source. Le facteur de bruit du LNA GaN sera donc dégradé a cause de la
stabilisation, de méme que son gain global, ce qui jouera en sa défaveur.

La polarisation des grilles des transistors se fait grace a un pont de résistances. On
appelle Vg la tension aux bornes du pont. Les tensions de polarisation des LNA GaN
et GaAs sont données en tableau IV.4.

TABLEAU IV.4 — Points de polarisation des LNAs

LNA GaN | LNA GaAs
Vs (V) -5 -1.5
Vp (V) 5 1.5
Ip (mA) 80 50

Le LNA GaAs a été concu pour des fréquences allant de 24 a 43 GHz, le LNA GaN
est concu pour des fréquences entre 24 et 30 GHz.

4.2- Caractérisations en régime linéaire

Les deux circuits MMIC sont montés sur board. Pour revenir dans le plan du com-
posant, un processus de de-embbeding est utilisé. Les pertes du board ont été mesu-
rées en remplacant le MMIC par une ligne 50 Q2 intégrée . On déduit alors le facteur
de bruit du board et on utilise la formule de Friss pour obtenir le facteur de bruit
du MMIC. Le banc de mesures utilisé est présenté en figure IV.29. Les résultats de
mesures du facteur de bruit et du gain sont présentés en figure IV.30.

EXAN9010B

Connecteur noise
source drive

346CKO01

Source de bruit

FIGURE IV.29 — Banc de caractérisation du facteur de bruit

Pour les deux LNAs, le parametres S;; est inférieur a -7.5 dB dans toute la bande
de caractérisation, ce qui est acceptable au vu du compromis gain - bruit recherché.
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Le parametre Sy, est inférieur a -10 dB pour les deux LNAs, avec un minimum a -21
dB centré a 29 GHz pour le LNA GaN et un minimum a -15 dB centré a 26 GHz pour
le LNA GaAs.

Le LNA GaAs a plus de gain que le LNA GaN, malgré un développement de grille
plus faible. Onl’explique par le fait que la transconductance de la technologie DO07IH
est plus importante que celle de la technologie DO1GH. Le facteur de bruit du LNA
GaN est plus important que celui du LNA GaAs, ’écart entre les deux est inférieur
a un dB. On rappelle que les transistors GaN sont stabilisés par une contre réaction
résistive grille-source détériorant le facteur de bruit. On peut donc conclure que les
deux LNAs ont des facteurs de bruit similaires sur la plage de caractérisation.

Ces mesures confirment la possibilité d’utiliser un LNA GaN dans une chaine de
réception. On se propose maintenant d’étudier le comportement non linéaires des
deux circuits.

26 55

] S~ __--"" 15

22 - —— Gain GaN/Si ——NF GaN 14.5

- - - Gain GaAs NF GaAs

20 1 14
o | —
S8 35 Q
- =)
= [
®© 16 4
& 6 3 z

14+ 125

12+ 12

10 15

8 ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ 1

24 25 26 27 28 29 30

Fréquence (GHz)

FIGURE IV.30 — Mesures de gain et de NF des deux LNAs

Contrairement aux récepteurs fonctionnant en bande étroite et, particulierement
pour la 5G FR2, les récepteurs large bande ne possedent pas de filtres de réception.
Ces filtres permettent, entre autres, de bloquer les interféreurs hors bande. Aussi,
dans le cas d’architectures sans filtre, il est important de concevoir des LNAs tres
linéaires. Cela impose donc d’utiliser une technologie dont les tensions de claquage
sont suffisamment importantes pour supporter les fortes puissances, tout en conser-
vant les performances en bruit correctes.

Les deux LNAs étudiés n'integrent pas spécifiquement de techniques d’anti-blocage
des interféreurs. L'étude de leurs comportements non linéaires est donc fondamen-
tale pour évaluer leurs résistances aux interféreurs dans la bande et hors bande. Plus

167



4.. AMPLIFICATEUR FAIBLE BRUIT DANS LA CHAINE DE RECEPTION

la zone linéaire est étendue, et meilleure sera la qualité du signal envoyé aux mé-

langeurs permettant de faire la transposition, et donc meilleure sera la résistance du
LNA aux interféreurs.

4.,3- Caractérisations non linéaires

Pour comparer les deux structures plus simplement et a cause de la grande diffé-
rence de gain linéaire, on propose de les comparer avec leurs courbes de compres-
sion de gain. Les gains sont alors normalisés par rapport au gain petit signal. Les
résultats sont montrés en figure IV.31. Les points a 1 dB de compression en entrée du
LNA GaN est atteint a 10 dB de plus que celui de LNA GaAs. Les valeurs exactes sont
données en tableau IV.5.

2 T T

—LNA GaN
- - - -LNA GaAs

Compression de gain (dB)

-30 25 -20 -15 -10 -5 0 5 10
Puissance d'entrée (dBm)

FIGURE IV.31 - Compression de gain des deux LNAs a 26 GHz

TABLEAU IV.5 — Comparaison des points a 1 dB de compression

LNA GaN LNA GaAs
P45’ (dBm) -7.5 -17.1
OP, 45° (dBm) 10.7 7

Tpuissance d’entrée au point a 1 dB de compression

2puissance de sortie au point a 1 dB de compression

Comme attendu, les performances non linéaires du LNA GaN sont meilleures, ce
que I'on peut expliquer par le fait que cette technologie a une tension de claquage
plus haute, et une bande interdite plus importante.
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On propose ensuite de caractériser le C/IM3 des deux structures et de les com-
parer. Cela quantifie I’écart entre le niveau des porteuses et le niveau des IM3. Cette
mesure permet d’appréhender les remontées spectrales liées aux non linéarités du
LNA qui apparaitront sur un signal modulé et dégraderont la qualité de la démo-
dulation du signal. Les mesures sont faites en utilisant un signal deux tons, avec un
espacement entre les porteuses de 200 MHz qui correspond a une largeur de bande
5G FR2. Les résultats sont donnés en figurelV.32.

55 T

——LNA GaN
50 ¢ — — —LNA GaAs|

-25 -20 -15 -10 -5 0 5 10 15
Puissance d'entrée (dBm)

FIGURE IV.32 — Comparaison des C/IM3 des deux LNAs

Le méme niveau de C/IM3 est atteint pour des puissances d’entrée supérieures
en utilisant le LNA GaN comparé au LNA GaAs. Ses performances non linéaires sont
donc meilleures que celle du LNA GaAs, ce qui conforte les mesures précédentes.

En sortie du LNA, le signal est transposé en fréquence intermédiaire ou en bande
de base par I'intermédiaire de mélangeurs. Les produits d’intermodulation générés
en sortie du LNA vont alors étre ramenés dans la bande d’analyse du signal dégradant
ainsi le SNR. Plus le niveau des IM3 est grand, plus le SNR est dégradé. Un SNR trop
important conduit a un phénomene de blocage, pendant lequel le signal ne peut plus
étre démodulé.

On peut alors conclure, au vue des résultats de la figure V.32, que la chaine de
réception équipée d'un LNA GaN sera moins sensible aux phénomenes de blocage.
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4.4- Proposition d'un facteur de mérite et état de 'art

La majorité des caractérisations non linéaires des LNAs compare les performances
en terme de P4 et d'IP3. Deux facteurs de mérite (FOM) principaux sont utilisés
dans la littérature. Le premier est donné en équation IV.3 par la publication [20], le
second est introduit par la publication [21] et est donné en équation IV.4.

OIP,
FOM; = ——— (IV.3)
(NF-1)Ppc
OIP;
FOM, = (Iv.4)
Ppc

ou OIP;3 est la puissance de sortie au point IP3, Pp¢ la puissance consommée par le
LNA et NF le facteur de bruit.

Le point IP3 est un point fictif, qu’il est difficile d’interpréter de maniere phy-
sique. Il est, de plus, difficile d’appréhender les remontées spectrales au travers de
I'IP3 et donc de juger du comportement grand signal du LNA. De ce fait, nous propo-
sons un nouveau facteur de mérite qui utilise le niveau de C/IM3 au point a 1 dB de
compression. Son expression est donnée en équation IV.5.

C
FOMzs = = IP1a (IV.5)
3

ol C correspond a la puissance en W du ton principal, IM3 la puissance en W du pro-
duit d'intermodulation d’ordre 3 du LNA, et IP;4p correspond a la puissance d’en-
trée pour laquelle le point a 1 dB de compression est atteint. La multiplication par
IP; 4 permet de prendre en compte 'importance de repousser le plus haut possible
la compression du LNA.

Ce FOM non linéaire est réfléchi pour sélectionner le meilleur LNA lors de la
phase de conception de I'architecture de réception. Plus la valeur du FOM est grande,
plus le LNA aura un fonctionnement en régime linéaire, et moins il sera sensible aux
signaux interféreurs.

Pour des applications pour lesquelles le LNA travaillera peu dans sa zone non
linéaire, il faut comparer les performances en régime linéaire. Dans ce cas, un FOM
linéaire est proposé dans la littérature [22], qui se base sur la formule de Friss. La
formule est donnée en équation IV.6. Plus la valeur du FOM est grande, meilleures
sont les performances.

FOMpg = (IV.6)

NF-1
Un état de I'art permet de positionner les LNAs étudiés. On concentre les re-
cherches sur des LNAs en bande K et Ka. Les articles sélectionnés incluent la carac-
térisation non linéaire de LNA et une caractérisation deux tons. Onze publications

170



5.. CONCLUSIONS

([23-33]) sont sélectionnées, pour lesquelles les mesures deux tons sont faites avec
un écart entre 10 et 20 MHz.

Les informations qui ne sont pas présentées dans les articles sélectionnées ont
été calculées en utilisant les équations IV.7, IV.8 et IV.9.

OPy4 = IP14B + Giin —1 (IV.7)
OIM33 =1IM3 + Gy (IV.8)
HMg =3 x IPldB -2 X HP3 (IV.9)

On positionne les deux LNA étudiés par I'intermédiaire du FOM linéaire et du
FOM non linéaire. L'état de I'art est montré en figure IV.33. Ce graphique permet
d’évaluer globalement les performances d’'un LNA et d'une technologie en fonction
des exigences du systeme. L'amélioration du FOMpg induit une amélioration du SNR
a la sortie du LNA diminuant le BER (taux d’erreur binaire). Lorsque le FOMg est
élevé, la linéarité du circuit est plus importante. Par conséquent, le circuit pourra
fonctionner a des niveaux de puissance plus élevés tout en conservant les mémes
performances et sera moins vulnérable aux interféreurs. Il s’agit d'une nouvelle ap-
proche pour comparer les performances des LNA.

15
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FIGURE IV.33 — Etat de I’art des LNA en fonction des facteurs de mérite

5. Conclusions

Dans ce chapitre nous avons passé en revue les différentes architectures de for-
mation de faisceaux existantes. L'analyse bibliographique nous a permis d’identifier

171



REFERENCES CHAPITRE 4

la formation hybride de faisceaux comme la plus adaptée vis-a-vis de 'amplifica-
teur étudié et aux applications visées. Pour mettre en place la formation hybride de
faisceaux, une matrice de Butler en MMIC, utilisant la méme technologie que celle
de 'amplificateur de puissance, a été congue. La co-intégration des deux puces peut
alors étre envisagée.

Nous avons ensuite proposé une nouvelle architecture incluant le PA étudié en
chapitre 2, une matrice de commutateurs SP4AT et la matrice de Butler. Pour sa mise
en place, la structure de I'amplificateur de puissance a été revue en supprimant les
réseaux d’adaptation de sortie. Une stratégie de co-conception a été proposée, évi-
tant I'utilisation d'un réseau d’adaptation entre la sortie des transistors de I'amplifi-
cateur et 'entrée des SP4T.

L'architecture proposée utilise un seul PA GaN pour alimenter deux sous-réseaux
de 16 antennes chacun. Elle autorise une fonction de beamstearing en azimuth et
élévation. Son dimensionnement a permis d’identifier les performances souhaitées
pour le SPAT et les réseaux d’antennes. Avec les performances attendues, I’architec-
ture proposée permet d’adresser des applications station de base pour des réseaux a
zone localisée.

Finalement, nous nous sommes intéressés a la partie réception. Nous avons étu-
dié les performances en bruit de la technologie GaN de Macom. Pour ce faire, nous
avons comparé un LNA en technologie GaN avec un LNA en technologie mHEMT
GaAs. Les résultats montrent que les performances en bruit sont similaires, mais le
LNA GaN a de meilleures performances non linéaires, le rendant moins sensible au
signaux interféreurs et aux phénomenes de blocage.
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Bilan et perspectives

Le travail de cette these s’est construit autour de la caractérisation et la modéli-
sation d'un amplificateur de puissance (PA) réalisé en technologie GaN sur Si. Lam-
plificateur est concu pour fonctionner en bande K et Ka, et délivre une puissance
supérieure a 40 dBm a la saturation. Il est destiné a plusieurs applications.

Le premier chapitre regroupe les fondamentaux, et s’est construit au cours de
I’avancement des travaux. Le chapitre est présenté dans une approche descendante,
partant des besoins systemes, pour descendre vers les caractéristiques circuits et les
technologies semi-conductrices. La présentation des contraintes du standard 5G FR2
a permis d’appréhender les enjeux des architectures 5G, et de leurs développements.
En outre, I'état de I'art approfondi des technologies semi-conductrices disponibles
sur le marché, a permis de positionner les technologies GaN, et de centrer les travaux
de recherche autour des stations de base 5G FR2.

La premiere partie du travail s’est concentrée sur la mise en place d'un banc
de mesures permettant la caractérisation du PA incluant la recherche du matériel
adapté aux besoins. La structure de 'amplificateur étudié, ainsi que la technologie
DO01GH, technologie GaN 100 nm de Macom, ont été analysées. Les caractérisations
ont montré que le PA est a I'état de I'art, et qu’il existe une bonne corrélation entre
les simulations et les mesures. Ce dispositif étant le dernier étage de la chaine d’émis-
sion, nous avons proposé une analyse de I'influence de la désadaptation de la charge
par des simulations de type load pull. Cette étude permet d’appréhender le compor-
tement du PA et replace son utilisation dans un contexte de formation de faisceaux
utilisé dans les communications 5G. Finalement, des caractérisations de type sys-
teme utilisant des signaux 5G ont été faites. Lanalyse des performances systemes
ont été faites sur deux points de back-off dans une recherche de compromis linéa-
rité/rendement. Le deuxiéme chapitre présente tout le déroulement, la mise en place
et le dimensionnement du banc, ainsi que toutes les mesures effectuées. Ces travaux
ouvrent alors vers la mise en place de techniques de linéarisation nécessaire pour
respecter les contraintes de la norme 5G FR2.
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Le troisieme chapitre s’est alors concentré sur la mise en place de deux tech-

niques de linéarisation par prédistorsion. La prédistorsion numérique (DPD), utilise
les résultats des caractérisations type systeme du chapitre 2. La technique de linéa-
risation est construite dans un compromis performance de linéarisation - minimisa-
tion de la consommation. Le modéle utilisé est un polyndme a mémoire généralisé
possédant 13 coefficients. Le modele est optimisé hors ligne, et utilise le signal don-
nant la réponse du PA la plus complexe a linéariser. Par réponse complexe, on entend
la réponse donnant la plus grande profondeur mémoire, et I'ordre de non linéarité
le plus grand. Cette stratégie d’optimisation permet de rendre la DPD robuste aux
changements de parametres de la forme d’onde. Ainsi, les coefficients du modele de
la DPD doivent étre recalculés pour chaque changement, mais sa structure peut étre
conservée. La réoptimisation de la structure du modeéle n’est donc pas nécessaire, ce
qui limite la complexité de calculs, et donc la consommation de la solution.
Une prédistorsion analogique (APD) est ensuite développée. Le circuit utilise la tech-
nologie DO1GH, permettant une co-intégration avec le PA. UAPD proposée utilise
une structure en réflexion, et le générateur non linéaire est constitué de deux diodes
téte-béche. Loptimisation s’est faite a 26 GHz, fréquence centrale de la bande 5G FR2
Européenne. Les méthodes de conception sont présentées. La validation des perfor-
mances de 'APD s’est faite en simulation et utilise des signaux deux tons et signaux
modulés. Le layout de la structure est finalement donné. Les deux techniques de li-
néarisation permettent au PA de respecter les contraintes du standard. Les perfor-
mances de linéarisation de la DPD sont meilleures que celles de ’APD. UAPD, quant
aelle, permet de linéariser des largeurs de bande jusqu’a 400 MHz, alors que la DPD
est limitée a 100 MHz.

La derniere partie des travaux est une ouverture vers des éléments d’architecture
MIMO 5G FR2. Un état de I'art approfondi présente les architectures de formation
de faisceaux, et les résultats des caractérisations du PA permettent d’identifier une
architecture adaptée aux besoins et aux caractéristiques du PA. De fait, I'architec-
ture de formation hybride de faisceaux, organisant 'antenne MIMO en sous réseaux
d’antennes est sélectionnée, et justifie le développement d’'une matrice de Butler en
technologie DO1GH. La matrice de Butler est optimisée pour minimiser 'encombre-
ment du circuit MMIC. Les performances obtenues sont a I'état de I'art. La matrice
est ensuite utilisée pour proposer et dimensionner la nouvelle architecture. Elle uti-
lise un unique amplificateur de puissance, et un réseau de commutateurs et de ma-
trices de Butler, et permet d’alimenter un réseau d’antennes constitué de 32 éléments
rayonnants. Son utilisation permet de s’affranchir des contraintes liées aux change-
ments d'impédance suite a la formation de faisceaux. Limpédance présentée au PA
est toujours identique. Sa mise en place a nécessité de revoir la structure de I'ampli-
ficateur de puissance, et a permis de définir un cahier des charges pour les réseaux

176



BILAN ET PERSPECTIVES

de commutateurs et d’antennes. L'architecture permet d’adresser des applications
de stations de base a zone locale. Enfin, une étude sur deux technologies d’amplifi-
cateurs faible bruit a été faite, et a montré la possibilité d’utiliser la technologie GaN
dans la chaine de réception, permettant d’envisager I'intégration des fonctions élé-
mentaires du transceiver sur une seule technologie MMIC.

Ces travaux de these pourraient ouvrir des nouvelles perspectives de recherche.

En ce qui concerne les travaux sur la DPD, il faudrait implanter les algorithmes
sur FPGA, dimensionner les convertisseurs numériques/analogiques et évaluer la
consommation globale. La complexité de 1'algorithme d’optimisation, et du calcul
des coefficients du modele, ainsi que le nombre d’itérations nécessaires pour obte-
nir un minimum local, fixeront la charge de calcul des FPGA. La complexité des opé-
rations fixera la consommation du FPGA. En outre, plusieurs méthodes d’implan-
tation des algorithmes pourraient étre étudiées dans le but de minimiser les temps
de calculs et permettre d’attribuer des applications uRLLC prévues par le standard.
Le dimensionnement du nombre de bits nécessaire aux DAC, ainsi que sa fréquence
d’échantillonnage, permettra de donner la consommation globale de la DPD.

Une DPD adaptative pourrait étre mise en place. Elle permettrait de prendre en
compte les changements de comportement du PA vis-a-vis de la température par
exemple, et ajusterait en temps réel le modéle. La mise en place d'une boucle re-
tour utilisant un convertisseur analogique numérique sera alors nécessaire. Les per-
formances du convertisseur devront étre étudiées pour s’assurer des performances
d’adaptation. Une nouvelle étude de la consommation sera alors nécessaire.

Pour limiter la consommation de la DPD et augmenter sa largeur de bande linéa-
risable, on peut envisager de linéariser en subdivisant la largeur du canal. Les sous
canaux du canal principal ainsi obtenus devront s’entrecouper pour assurer la conti-
nuité de la linéarisation. On réduirait alors la fréquence d’échantillonnage des DAC,
et donc leurs consommations. Le nombre de subdivisions devra étre optimisé dans
un compromis réduction de la consommation - temps de calcul.

Le circuit de 'APD a été optimisé a 26 GHz, et sa conception montre que 'im-
pédance présentée au générateur non linéaire permet d’obtenir les réponses en dis-
torsions souhaitées. Pour élargir la largeur de bande linéarisable, une méthode de
conception large bande pourrait étre mise en place. On utiliserait alors une méthode
de source-pull, permettant de faire varier la charge présentée en entrée du généra-
teur non linéaire. Des cercles a expansion de gain et distorsion de phase constants
pourraient alors étre tracés en fonction de la fréquence. Le concepteur pourrait alors
choisir le coefficient de réflexion souhaité dans un compromis distorsions - largeur
de bande linéarisable.

177



BILAN ET PERSPECTIVES

Au niveau de I'architecture, il a été proposé une nouvelle approche pour dimen-
sionner une topologie qui inteégre un seul amplificateur, un réseau de commutateurs
et des matrices de Butler. La prochaine étape serait de co-concevoir tous les éléments
pour optimiser les performances et le niveau d’intégration dans le but de proposer
un démonstrateur.

Pour la chaine de réception, et en utilisant les caractérisations faites sur le LNA
Gal, il serait intéressant d’étudier la robustesse de ce LNA, et sa tenue aux signaux in-
terféreurs. Les performances obtenues permettraient de dimensionner et de conce-
voir I'’ensemble de la chaine de réception. L'aboutissement serait alors de dimen-
sionner les liaisons complétes uplink et downlink en utilisant I'émetteur proposé et
le récepteur qui aura été dimensionné.
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