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Introduction générale

Introduction générale

Dans notre société toujours plus connectée, la transformation digitale opérant depuis
plusieurs années est en train de modifier fondamentalement nos vies quotidiennes, nos
entreprises et notre économie. L’omniprésence d’Internet, couplée à l’apparition d’objets
connectés implique une demande en débit toujours plus importante et sur des zones de
plus en plus vastes. Bien que la fibre optique fournisse les meilleurs débits à l’heure ac-
tuelle, son déploiement reste néanmoins coûteux et s’avère complexe à mettre en place
dans certaines zones isolées. Dans ce contexte, les télécommunications par satellite se pré-
sentent comme l’option idéale pour compléter les solutions déjà existantes au sol, pouvant
apporter une connexion à haut débit sur de larges zones de couverture et ainsi réduire la
« fracture numérique ». L’horizon 2020 sera notamment marqué par l’arrivée du réseau
cinquième génération (5G) promettant des performances inégalées jusqu’alors en termes
de débit, de temps de latence et de couverture sur les territoires. Ces performances accrues
impliqueront l’utilisation de signaux complexes occupant des bandes passantes de plus en
plus large.

D’un point de vue analogique, cette nouvelle génération reporte de fortes contraintes
sur la fonction d’amplification de puissance RF d’émission embarquée au sein de la charge
utile. Pour des problématiques de consommation de la ressource électrique et de durée
d’exploitation, le critère de rendement énergétique devient alors un point crucial, car il
impacte fortement les problématiques de gestion thermique, de fiabilité et de dimensionne-
ment. Dans ce contexte, l’utilisation d’architectures d’amplificateur innovantes, utilisant le
principe de modulation de charge présente de réelles potentialités. De plus, l’amélioration
croissante des performances des processeurs numériques embarqués dans la charge utile
représente une solution potentielle pour relaxer les contraintes imposées à l’amplificateur
de puissance. Dans un contexte de flexibilité et de reconfigurabilité, l’utilisation conjointe
des circuits numériques embarqués et de l’étage de puissance analogique présente donc un
fort intérêt.

Bien qu’à l’heure actuelle, la technologie d’amplificateur à tube microonde reste domi-
nante pour des applications de télécommunications par satellite, les amplificateurs à l’état
solide présentent un intérêt non négligeable pour une utilisation sur des bandes basses et
pour des niveaux de puissance plus faibles (typiquement inférieurs à 100W). Cet intérêt
est notamment renforcé par les technologies à large bande interdite comme le nitrure de
gallium (GaN), offrant des niveaux de puissance inégalés et d’excellentes performances en
fonctionnement large bande.
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Cette thèse a été réalisée dans le cadre d’une R&T portée par le CNES avec le la-
boratoire XLIM. Ces travaux proposent une étude des potentialités d’une architecture
d’amplificateur double entrée à charge modulée de type Doherty. L’étude proposée com-
prend d’une part la mise en place d’une méthodologie de conception large bande dédiée
à ce type d’architecture, et d’autre part une étude expérimentale permettant de mettre
en avant ses avantages pour la gestion du compromis rendement-linéarité sur une large
bande. Ce manuscrit s’articule en quatre chapitres.

Le premier chapitre présente les problématiques générales de la fonction amplification
RF de puissance. Après une présentation générale des deux technologies principales réa-
lisant cette fonction au sein de la charge utile du satellite, une attention particulière est
portée sur l’amplificateur à état solide en technologie GaN. Les caractéristiques statiques
et les problématiques principales de l’amplification de puissance RF sont présentées dans
un premier temps. Dans un deuxième temps, le fonctionnement dynamique de l’amplifi-
cateur est abordé. Différents phénomènes affectant les performances en rendement et en
linéarité sont expliqués dans le cas de signaux à enveloppe variable et les figures de mérite
associées pour caractériser l’amplificateur sont présentées.

Le deuxième chapitre dresse dans un premier temps un panorama général des archi-
tectures utilisant le principe de modulation de charge. De la modulation de charge passive
à la modulation de charge active utilisant plusieurs transistors, les différentes architec-
tures sont expliquées et leur avantages et inconvénients sont présentés. La dernière partie
est consacrée à une étude théorique complète de l’amplificateur Doherty et met en avant
les limitations de ce type d’architecture lorsque des composants non-idéaux sont utilisés.
Plusieurs travaux actuellement à l’état de l’art, visant à améliorer les performances de
l’architecture Doherty sont présentés.

Le troisième chapitre traite de la méthodologie de conception développée au cours
de ces travaux de thèse. Une attention particulière est portée sur la fonction d’inversion
d’impédance, qui est le facteur limitant de cette architecture en termes de bande passante.
Cette méthodologie est notamment appliquée pour la conception d’un amplificateur Do-
herty 20W en technologie GaN fonctionnant en bande C. Après une description des étapes
de conception et des différents blocs électriques constituant le dispositif, les simulations
en fort signal sont présentées.

Finalement, le quatrième chapitre est dédié à la caractérisation expérimentale de l’am-
plificateur réalisé et à la démonstration des potentialités de l’architecture double entrée.
Après une présentation du banc de mesure en double entrée ainsi que de la procédure
de calibration en phase, les résultats de mesures en fonctionnement statique sont illus-
trés. L’influence de la différence de phase appliquée en entrée est notamment illustrée par
des mesures statiques (AM-AM et AM-PM) puis dynamiques (NPR). Dans un deuxième
temps, en vue de converger vers une architecture assistée numériquement, l’extraction de
distributions dynamiques d’amplitude et de phase à partir des mesures en double entrée
est effectuée. Les potentialités du « Doherty numérique » en termes de gestion du com-
promis rendement-linéarité sont alors présentées et comparées à l’architecture Doherty
conventionnelle.
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Ce chapitre se conclut par des perspectives pouvant donner suite à ces travaux avec
notamment une étude théorique et expérimentale de l’amplificateur Doherty fonctionnant
sur une charge désadaptée.
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Chapitre 1 - Problématique générale de l’amplification de puissance
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1 Le contexte de l’amplification de puissance dans la
charge utile du satellite de communications

1.1 Contexte général des communications par satellite

C’est en 1945 qu’apparaît pour la première fois le concept de satellite de télécommuni-
cations grâce à l’écrivain de science-fiction Arthur C. Clarke. Dans son article publié dans
Wireless World [1], il décrit le concept de satellite géostationnaire pouvant être utilisé pour
différentes applications telles que l’observation de la Terre ou comme relai d’informations
entre des points distants sur Terre. Dans cet article, il propose une configuration basée
sur trois satellites reliés entre eux par liaison radio-fréquence, permettant une couverture
complète du globe, comme illustré sur la Figure I.1.

Station 1

Cône émission/réception

Station 2

Station 3

Station 1

Cône émission/réception

Station 2

Station 3

Figure I.1 – Pincipe des « relais extraterrestres » proposé par Arthur C. Clarke dans son
article de Wireless World [1].

Jusqu’aux années 1950, les télécommunications téléphoniques longues distance étaient
effectuées par des ondes radio hyperfréquences via des câbles sous marins permettant
un transport de la voix entre deux utilisateurs. C’est en 1957 que les scientifiques et in-
dustriels prennent conscience que les satellites peuvent révolutionner les communications
longues distances grâce au premier satellite artificiel lancé en orbite (Sputnik 1). L’ère du
spatial démarre alors, déclenchant ainsi un accroissement de la demande dans le domaine
des télécommunications civiles et militaires.

En 2010, les premiers satellites géostationnaires à très grande capacité (Ka-SAT) sont
développés afin de fournir des services à haut débit aux zones non desservies. Depuis le
développement de ces nouveaux satellites, deux systèmes ont émergé : les satellites haut
débit (HTS : High Throughput Satellites) et les satellite haute capacité (HiCaps : High
Capacity Satellites).

1.1.1 Satellites haut débit HTS et VHTS

Comme illustré sur la Figure I.2, les systèmes HTS desservent une zone fixe grâce
à de nombreux faisceaux, fournissant ainsi un débit de quelques Gigabytes par seconde
(Gbps). Afin d’augmenter le débit et réduire le coût par bit délivré, ces satellites profitent
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de la réutilisation des fréquences sur chaque zone ciblée (au moins quatre fréquences ou
"couleurs"). Affichant initialement une capacité d’environ 10 Gbps, ce type de système à
rapidement évolué vers des capacités supérieures à 100 Gbps (augmentation des bandes
passantes par zone, amélioration du rendement global, augmentation des couleurs, etc...),
satisfaisant ainsi la demande croissante au sol. À titre d’exemple, le satellite Viasat-1
détenu par les sociétés Viasat Inc. et Telesat Canada affiche un débit d’environ 140 Gbps
avec 72 zones ciblées en bande Ka.

Figure I.2 – Couverture typique d’un satellite de type HTS.

1.1.2 Satellites haute capacité HiCapS

Un satellite HiCapS vise généralement à desservir n’importe quelle zone de la Terre
visible depuis le satellite grâce à l’utilisation de plusieurs faisceaux orientables avec la
capacité de focaliser ses capacités sur une zone choisie (Figure I.3). Par conséquent, du
fait de sa flexibilité, ce type de satellite se prête parfaitement au domaine militaire où les
zones géographiques de déploiement et les besoins en communications varient rapidement.

Figure I.3 – Couverture typique d’un satellite de type HiCapS.
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1.1.3 Les enjeux du satellite pour la 5G

Profilé à l’horizon 2020, le réseau de cinquième génération sera composé de trois classes
de services (Figure I.4) :

• l’eMBB (enhanced Mobile Broadband), qui sera focalisé sur l’amélioration de la
qualité et de la rapidité de la connectivité mobile, et permettra notamment d’at-
teindre des débits d’informations transmises inégalés jusqu’à présent (débit moyen
annoncé à 1Gbps).

• l’URLLC (Ultra Reliable Low Latency Communications), qui regroupera des connexions
fiables et à faible latence pour des applications telles que les véhicules autonomes,
le télétravail ou encore la télémédecine.

• le mMTC (massive Machine Type Communications), qui assurera la communica-
tion entre un grand nombre d’appareils connectés (densité d’appareils annoncée :
106/km2). Cette classe de service permettra donc la gestion des technologies propres
à l’Internet des objets (IoT).

Ultra Reliable & Low Latency

5G5G

massive Machine-Type Communications

1 million d’appareils/km²Latence ≈ 1ms

8k8k

enhanced Mobile Broadband

Débit crête ≈ 20 Gbps

Ultra Reliable & Low Latency

5G

massive Machine-Type Communications

1 million d’appareils/km²Latence ≈ 1ms

8k

enhanced Mobile Broadband

Débit crête ≈ 20 Gbps

Figure I.4 – Schéma explicatif du socle de la 5G.

Les réseaux 5G, rapides, à faible latence et à forte densité de connexion, amélioreront
les expériences mobiles et permettront de faire émerger de nouveaux cas d’utilisation,
notamment pour les professionnels et les industries.

D’un point de vue du fonctionnement des systèmes, ces améliorations conséquentes du
débit mèneront à l’utilisation de bandes passantes de plus en plus larges, et une montée en
fréquence, nécessitant une refonte globale des architectures et équipements actuellement
employés. Dans le contexte de l’eMBB en particulier, en vue d’améliorer la gestion des
ressources spectrales (augmentation des bits/s/Hz), une densification du réseau sera né-
cessaire. Ceci mènera à l’utilisation de cellules plus petites, réparties de façon homogène
sur les territoires et dont la flexibilité permet une allocation dynamique des ressources
adaptée à la demande des utilisateurs.
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Les satellites doivent encore démontrer leur capacité à répondre aux problématiques
de la 5G, mais leur large zone de couverture, leur haut débit, leur faible coût de commu-
nication et la baisse des coûts de déploiement les présentent comme les candidats idéaux
pour répondre à certaines de ces attentes. Ils constituent dans ce contexte un moyen ef-
ficace et bas coût pour déservir des zones isolées où un déploiement de la fibre optique
serait trop complexe et coûteux.

1.2 Description générale du satellite pour des missions de com-
munication

L’architecture d’un satellite se compose typiquement de deux parties présentées sur la
Figure I.5 :

— La plateforme (ou bus), assurant le fonctionnement de la charge utile à travers
différentes fonctions telles que la gestion de la puissance électrique et thermique,
la propulsion, la télécommande/télémesure, etc...

— La charge utile (ou payload), permettant d’effectuer la fonction de télécommuni-
cation en recevant et transmettant les signaux radioélectriques via des antennes et
des répéteurs.

Figure I.5 – Vue éclatée d’un satellite de télécommunications (image extraite de [2])

La fonction première de la charge utile peut être décrite en quelques étapes : les an-
tennes captent un signal émis par une station terrienne dans une bande de fréquences
centrée autour de la fréquence montante (UPLINK : fUL). Le signal est alors conditionné
par un système de réception permettant d’amplifier le signal avec un minimum de distor-
sion et de bruit ajouté. Pour terminer, le signal est transposé vers la fréquence descendante
(DOWNLINK : fDL) et émis avec une forte puissance vers une zone désirée.

On distingue actuellement deux types de charges utiles dans le domaine des télécom-
munications spatiales [3] :
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— Les répéteurs transparents (ou bent pipe), recevant le signal à la fréquence mon-
tante fUL et réalisant une transposition en fréquence IF. Le signal est alors traité
numériquement en bande de base, amplifié et renvoyé sur Terre à la fréquence
descendante fDL (Figure I.6).

Récepteur

PNT 
Processeur 

Numérique 

Transparent

--

Amplification

Amplificateur 

de puissance
fUL fIF fDL

O.L. O.L.

Convertisseur

(DOCON)

Convertisseur

(UPCON)

Récepteur

PNT 
Processeur 

Numérique 

Transparent

--

Amplification

Amplificateur 

de puissance
fUL fIF fDL

O.L. O.L.

Convertisseur

(DOCON)

Convertisseur

(UPCON)

Figure I.6 – Synoptique d’un répéteur transparent.

— Les répéteurs régénératifs (ou smart satellite), réalisant un traitement du signal
embarqué grâce à un processeur dédié. Le signal à la fréquence montante fUL est
démodulé en bande de base fBB où le signal va pouvoir être traité numériquement
(correction d’erreur, reformatage, etc...). Il est alors remodulé à la fréquence des-
cendante fDL avant d’être amplifié et émis par l’antenne (Figure I.7).

Récepteur Démodulateur
Amplificateur 

de puissance
fUL fDL

O.L. O.L.

TRAITEMENT 

NUMERIQUE

Correction

Codage

Reformatage

...

Modulateur

fBB fBB

Récepteur Démodulateur
Amplificateur 

de puissance
fUL fDL

O.L. O.L.

TRAITEMENT 

NUMERIQUE

Correction

Codage

Reformatage

...

Modulateur

fBB fBB

Figure I.7 – Synoptique d’un répéteur régénératif.

Les répéteurs régénératifs se présentent comme plus complexes et coûteux que les
répéteurs transparents (consommation, masse...), cependant, ils offrent de forts avantages
en termes de bilan de liaison, notamment grâce à l’utilisation de formats de modulations
différents en émission et réception, mais également des possibilités de codage différents.

1.3 La fonction d’amplification de puissance

Parmi tous les éléments de la chaîne de transmission cités dans les parties précédentes,
ces travaux de thèse se focalisent sur la fonction d’amplification de puissance. Dans le
contexte marqué par des besoins accrus en flexibilité, bande passante, linéarité, les équi-
pements microondes analogiques embarqués dans la charge utile se trouvent globalement
de plus en plus contraints dans leur fonctionnement.
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Du fait de ces contraintes reportées sur sa fonction, l’amplificateur d’émission RF
embarqué consomme une importante partie de la ressource électrique fournie par la pla-
teforme. Une forte dissipation de puissance au sein du satellite est localisée sur cette
fonction, ce qui implique de fortes conséquences sur la gestion thermique.

1.3.1 Historique

Depuis les années 1960, les amplificateurs de puissance ont connu une évolution consi-
dérable dans le but de fournir une bande passante de plus en plus large pour répondre
aux besoins de capacité. Cette évolution s’est accompagnée d’une réduction progressive
de la taille et de la masse des systèmes, rendant le satellite de plus en plus compétitif
notamment en termes de durée d’exploitation et de coût de lancement.

Dès l’apparition des premiers satellites, la technologie d’amplificateurs à tubes mi-
croondes à ondes progressives (TWTA : Traveling Wave Tube Amplifier) fut embarquée
dans la charge utile pour réaliser la fonction d’amplification de puissance. Ce n’est qu’à
partir des années 1980 que les transistors à état solide (SSPA : Solid State Power Ampli-
fier) ont fait leur apparition dans le spatial notamment pour des contraintes d’intégration.

1.3.2 Technologies principales pour l’amplification de puissance

La Figure I.8 présente un exemple de tube à ondes progressives (TOP) typiquement
utilisé pour des applications spatiales. Son fonctionnement repose sur l’utilisation d’une
cathode et d’un collecteur d’électrons placés dans une enceinte sous vide. La cathode est
une électrode chauffée à haute température qui va ainsi agir comme un canon à électrons
et créer un faisceau électronique qui sera à l’origine de l’amplification du signal hyperfré-
quence. Une hélice (fil de cuivre ou tungstène en spirale) est insérée dans l’enceinte du
tube et est entourée d’aimants permanents afin de focaliser le faisceau d’électrons jus-
qu’au collecteur d’électrons. Les signaux hyperfréquences sont injectés et récupérés aux
extrémités du tube par des connecteurs coaxiaux ou guides d’ondes.

Figure I.8 – Tube à ondes progressives TH4816R/C délivrant 170W sur une bande de
fréquences de 17,3 GHz à 21,2 GHz (fabriqué par Thales [4]).

Ce type de technologie reste encore aujourd’hui prédominante dans le domaine du
spatial (environ 75%). Son rendement, sa fiabilité et son gain très élevés sur de très larges
bandes passantes (autour de l’octave) en font une technologie de choix pour les besoins
de communications par satellite, malgré des inconvénients tels qu’une sensibilité aux vi-
brations, des tensions de fonctionnement élevées (quelques kV) ainsi qu’une masse et un
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encombrement importants.

Les transistors à l’état solide étaient déjà présents dans les années 1970 mais ce n’est
qu’une dizaine d’année plus tard qu’ils commencèrent à être intégrés dans des satellites,
lorsque leurs performances devinrent comparables à celles des tubes microondes notam-
ment en bandes basses et pour de faibles niveaux de puissance.

Figure I.9 – Photographie d’un transistor HEMT GaN 4×100µm et vue de coupe d’un
doigt de grille [5].

Des technologies telles que le HEMT GaN (Figure I.9) offrent des niveaux de puis-
sance élevés, les rendant crédibles pour concurrencer les tubes dans certaines applications.
Cependant, la gestion de ces niveaux de puissance dans un tel niveau d’intégration dans
des dispositifs à état solide reste une problématique majeure à l’heure actuelle. Les puis-
sances dissipées, typiquement dix fois supérieures à celles d’une technologie HEMT AsGa,
induisent une dissipation de chaleur importante au sein de la charge utile, impliquant l’uti-
lisation de surfaces radiatives imposantes et coûteuses lors du lancement du satellite.

1.3.3 Critères de choix d’une technologie pour des contraintes de télécom-
munications spatiales

L’espace est un environnement hostile et la maintenance de l’équipement n’est plus
possible une fois le satellite lancé en orbite. À ce titre, la fiabilité est un paramètre clé lors
de la conception de tout type de circuit. Ces systèmes et les équipements associés doivent
fonctionner dans des conditions extrêmes (forts écarts de températures, radiations, vi-
brations au décollage, etc...) justifiant ainsi l’importance d’utiliser une technologie fiable,
mature et stabilisée.

La puissance totale disponible en courant continu est une ressource limitée et coûteuse
dans les applications spatiales. L’amplificateur de puissance utilisé (TWTA ou SSPA) est
couplé à un conditionneur de puissance (EPC : Electronic Power Conditioner) assurant
différentes fonctions telles que les conversions DC/DC, DC/AC, la protection des circuits
et les fonctions des télécommandes/télémesures [6], [7]. Bien que l’EPC affiche en général
un rendement de l’ordre de 95% [8], l’amplificateur global intégré dans la charge utile
consomme 80% à 90% de la ressource électrique fournie par la plateforme [9]. À cette
forte consommation s’ajoute une dissipation thermique importante du composant. À ce
titre, le choix de la technologie est conditionné par le standard EEE-INST-002, imposant
une température de jonction maximale de 125◦C et de 110◦C pour les composants
monolithiques [6]. Par conséquent, des technologies et architectures à haut rendement
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énergétique sont appréciées pour des opérations de longue durée dans l’espace, réduisant
également les contraintes d’encombrement (systèmes de refroidissement par exemple).

La linéarité de l’amplificateur est également un point essentiel dans un contexte de
télécommunications spatiales afin de garantir une bonne intégrité du signal amplifié. Ces
dernières années, l’essor des télécommunications a rapidement requis l’utilisation de for-
mats de modulation à hautes performances (CDMA, OFDM...) afin d’atteindre des débits
de transmission suffisants. Conjointement, l’amélioration des performances des circuits nu-
mériques (FPGA, ASIC, DSP...) a permis d’intégrer des fonctions de conditionnement des
signaux en bande de base comme la prédistorsion numérique (DPD : Digital Predistor-
sion), améliorant les performances en linéarité des amplificateurs.

Fonction TWTA

Modérée

(<100W)

SSPA
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SSPA seul petit
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Figure I.10 – Critère de comparaison entre TWTA et SSPA [6], [10],[11].

Les satellites actuellement en fonction utilisent les deux technologies d’amplificateurs
énoncées précédemment (TWTA et SSPA). Les bénéfices d’une technologie par rapport
à l’autre dépend directement des besoins de la mission du satellite [11]. Comme présenté
dans [6], on recense à l’heure actuelle un plus grand nombre de satellites employant des
tubes microondes notamment lorsque de forts niveaux de puissances et des bandes de
fréquences plus élevées (bande Ku ou maintenant Ka) sont nécessaires. Les SSPA sont
majoritairement utilisés pour des niveaux de puissance plus faibles (<100W) dans des
bandes plus basses allant de la bande L à la bande C. Le tableau I.10 dresse une brève
comparaison des technologies TWTA et SSPA en fonction de différents critères.
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2 La technologie Nitrure de Gallium (GaN)

Le transistor est au coeur de l’amplificateur de puissance. Ce composant à semi-
conducteur a connu de nombreuses évolutions technologiques au fil des décennies afin de
répondre à des applications spécifiques. Depuis le début des années 1960, les transistors à
base de silicium tels que les transistors MOS (Metal Oxyde Semiconductor) constituent les
éléments fondamentaux des circuits intégrés. Conformément aux lois de Moore, on dénote
depuis une cinquantaine d’années une augmentation du nombre de transistors par puce
ainsi qu’une diminution progressive de la taille nominale des transistors (appelés noeuds
technologiques). Principalement développés pour des applications numériques, ces tran-
sistors silicium ont également fait leur apparition dans des applications RF de puissance.
En revanche, les niveaux de puissance ciblés pour ces applications s’avèrent difficiles à
atteindre avec ce type de technologie pour différentes raisons : fonctionnement à faible
tension de polarisation de drain (environ 1V) pour des raisons de fiabilité, pertes impor-
tantes... Dans ce contexte, l’apparition du Nitrure de Gallium (GaN) dans les années 1990
ouvre de nouvelles possibilités grâce à ses propriétés électroniques prédisposées pour des
applications de fortes puissances en hautes fréquences.

2.1 Principales caractéristiques physiques

La largeur de bande interdite, ou gap (Eg), correspond à l’énergie qui sépare la
bande de valence de la bande de conduction. D’un point de vue atomique, ce gap est relié
à la force des liaisons chimiques entre les atomes constituant le réseau cristallin. Le GaN
est considéré comme un matériau "grand gap" du fait de sa large bande interdite (3,4eV),
il possède donc des liaisons inter-atomiques fortes, rendant le déplacement des électrons
plus difficile d’un site à l’autre [12]. On parle alors d’une forte résistivité, permettant
de minimiser les courants de fuite intrinsèques et permettant un fonctionnement à des
températures élevées [13]. De ce fait, cette technologie est fortement avantageuse pour
des applications de forte puissance. Son champ de claquage Ec est fortement augmenté
comparativement à celui du silicium et de l’AsGa (Tableau I.11). Il correspond au champ
électrique limite avant l’apparition d’un phénomène d’ionisation par impact provoquant
le phénomène d’avalanche. Ce champ peut être exprimé tel que :

Ec ∝ E
3
2
g

De plus, un gap élevé dans un matériau semi-conducteur permet de minimiser les
courants de fuite intrinsèques du fait de la forte résistivité et donc de fonctionner à des
températures plus élevées [13]. Ainsi, ce type de composant peut supporter de fortes
tensions de polarisation, offrant un avantage pour des applications d’amplification de
puissance.

Matériau Si AsGa InP 4H-SiC GaN Diamant
Ec (MV/cm) 0,3 0,4 0,5 3 3,3 5,6

Figure I.11 – Champ de claquage pour plusieurs technologies de semi-conducteurs.
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La mobilité des porteurs de charge µ est une grandeur utilisée pour caractériser le
déplacement des porteurs libres dans les milieux conducteurs du courant électrique. Elle
est définie comme le coefficient reliant la vitesse des porteurs ν et le champ électrique E :

µ(E) =
ν

E

D’un point de vue physique, lorsqu’un faible champ électrique est appliqué au semi-
conducteur, les porteurs de charge libres possèdent un libre parcours moyen dans le réseau
cristallin. Lorsque le champ électrique devient trop important, les porteurs interagissent
avec le réseau dans leur parcours, ce qui diminue leur mobilité. La vitesse des porteurs
atteint alors un niveau de saturation appelé vitesse de saturation (νs). Dans le cas du
GaN, cette vitesse de saturation est élevée, ce qui le prédispose naturellement pour des
applications hautes fréquences (Tableau I.12).

Matériau Si AsGa InP 4H-SiC GaN Diamant
µn (cm2/V.s) 1350 8500 5400 700 2000 1900
νs (107cm/s) 1,0 1,0 1,4 2,0 2,5 2,7

Figure I.12 – Mobilité des électrons µn et vitesse de saturation νs pour plusieurs tech-
nologies de semi-conducteurs.

Les matériaux semi-conducteurs voient leurs propriétés physiques changer en fonction
de la température. En effet, une augmentation de la température a pour impact de di-
minuer le libre parcours moyen des électrons. Ceci induit une interaction des porteurs
avec le réseau durant leur parcours et donc une vitesse de dérive plus faible. De plus,
la densité de porteurs de charge (intrinsèquement élevée dans le GaN) sera impactée
par la température de fonctionnement ainsi que l’action des effets de pièges au sein du
semi-conducteur, impliquant une densité de courant plus faible.

De façon analogue, la conductivité thermique Kth du matériau possède une impor-
tance cruciale afin de ne pas dégrader la densité de courant au sein du semi-conducteur.
Un matériau à forte conductivité thermique est donc à privilégier afin de maintenir une
mobilité des porteurs suffisamment importante.

Matériau Si AsGa InP 4H-SiC GaN Diamant
Kth (W/cm.K) 1,5 0,43 0,7 4,5 1,3 20

Figure I.13 – Conductivité thermique pour plusieurs technologies de semi-conducteurs.

Comme l’indique le Tableau I.13, la conductivité thermique du GaN reste intéressante
mais tout de même nettement inférieure à des technologies comme le SiC ou le diamant.
Comme reporté dans [14], du fait de ses excellentes propriétés thermiques, le SiC constitue
un substrat de haute qualité pour le GaN (GaN-on-SiC) pour des applications de forte
puissance. Elle est à l’heure actuelle la technologie la plus avantageuse pour les évolutions
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vers la 5G [15], même si le GaN-on-Si reste également fortement étudié pour des raisons
de coût.

2.2 Pincipales figures de mérite

Les caractéristiques physiques des semi-conducteurs introduites précédemment consti-
tuent différents critères de choix d’une technologie par rapport à une autre suivant l’appli-
cation visée. Ainsi, dans le but d’estimer le potentiel d’une technologie pour une utilisation
microonde de puissance, plusieurs figures de mérite ont été proposées :

— Johnson’s Figure of Merit (J-FOM), permettant d’évaluer les potentialités en
puissance du semi-conducteur en hautes fréquences :

J-FOM =
Ecvs
2π

où Ec représente le champ de claquage et vs la vitesse de saturation des porteurs.

— Keye’s Figure of Merit (K-FOM), prenant en compte les limitations thermiques
du matériau :

K-FOM = Kth

(
Ecvs
4πεr

)2

où Kth représente la conductivité thermique et εr la permittivité.

— Baliga’s Figure of Merit (B-FOM)

B-FOM = εr.µn.(Ec)
3

où µn représente la mobilité des porteurs

Les figures de mérite de Johnson et Baliga restent les plus représentatives pour des
applications de puissance à hautes fréquences. Dans la littérature, elles sont généralement
normalisées par rapport au silicium [16] et données sous forme de ratios, comme indiqué
dans le tableau I.14.

Matériau Si AsGa InP 4H-SiC GaN Diamant
J-FOM 1 1,33 2,33 20 27,5 50,4
B-FOM 1 15,8 19,6 439,4 676,8 4266,8

Figure I.14 – Figures de mérite pour plusieurs technologies de semi-conducteurs (valeurs
normalisées par rapport au silicium).

2.3 Le transistor HEMT GaN

La structure cristalline du GaN, appelée "wurtzite" (Figure I.15(a)), est de type hexa-
gonal. Elle possède des liaisons chimiques stables et peut tenir sous de fortes températures
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sans dégradation [12]. La superposition d’une couche AlGaN sur la couche GaN créé un
puits de potentiel ainsi qu’une légère déformation dans la structure atomique du GaN,
induisant la création d’un gaz d’électrons bidimensionnel (2DEG) à l’interface entre les
deux matériaux. Comme l’illustre la Figure I.15(b), les électrons sont confinés à l’interface
de l’hétérostructure dans une zone très restreinte. De plus, les propriétés piézoélectriques
de ce cristal renforcent la densité de porteurs dans le 2DEG. Ce confinement permet
aux électrons d’atteindre de fortes mobilités (1500-2000cm2/V.s dans le 2DEG contre
1000cm2/V.s dans le GaN sans contrainte) [12].

(a)

Substrat (Si, SiC, Saphire)

GaN

Radiateur

AlxGa1-xN

Source DrainGrille

SpacerGaz d’électrons 

2D (2DEG)

LG

Substrat (Si, SiC, Saphire)

GaN

Radiateur

AlxGa1-xN

Source DrainGrille

SpacerGaz d’électrons 

2D (2DEG)

LG

(b)

Figure I.15 – (a) Illustration de la structure cristalline du GaN (wurtzite) [12] et (b) vue
de coupe simplifiée d’un transistor HEMT AlGaN/GaN.

Les électrodes de source et de drain traversent la couche AlGaN pour former un contact
ohmique avec le 2DEG. L’électrode de grille, posée sur la couche AlGaN, créé un contact
Shottky et permet de réguler le gaz d’électrons bidimensionnel par effet de champ.

Ces composants sont définis comme étant "normally-on", c’est-à-dire que la conduction
du courant a lieu lorsque la tension grille-source est nulle. Lorsque cette tension diminue
par valeur négative, la densité du gaz d’électrons réduit, impliquant ainsi une réduction
du courant. Enfin le courant drain-source s’annule lorsque la tension de pincement est
atteinte. La Figure IV.28(b) présente un réseau de caractéristiques DC/IV typique d’un
transistor HEMT GaN (transistor GH25-10 de la fonderie UMS).
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Figure I.16 – Caractéristiques DC et valeurs typiques d’un transistor HEMT GaN GH25-
10 par millimètre de développement (fonderie UMS).

2.3.1 Modèle électrique équivalent d’un transistor GaN HEMT

Afin d’être utilisé dans le cadre d’une conception d’amplificateur de puissance, le tran-
sistor doit être modélisé électriquement afin d’anticiper au mieux les performances globales
du circuit. Cette modélisation peut inclure des effets thermiques ou encore des effets de
pièges. Un modèle non-linéaire convectif équivalent est présenté sur la Figure I.17, mettant
en avant les éléments passifs non-linéaires intrinsèques du composant, avec notamment la
source de courant contrôlée, pour une technologie typique HEMT AlGaN/GaN.

D’un point de vue physique, la structure de l’épitaxie constituant le dispositif HEMT
induit la présence d’effets capacitifs, résistifs, et de diodes. Autour de ce modèle intrinsèque
s’insèrent les éléments parasites provenant de la mise en boitier de la puce. Ce modèle
extrinsèque inclut notamment les selfs équivalentes introduites par les fils de connexion
(bondings) de la puce au boitier et les capacités des plots d’accès grille/drain/source.

2.3.2 Performances des transistors HEMT pour l’amplification de puissance

Les travaux de cette thèse portent sur la conception d’un amplificateur RF de puis-
sance à base de transistors HEMT GaN. Cette technologie se prête parfaitement à des
applications de fortes puissances notamment grâce aux excellentes propriétés intrinsèques
du Nitrure de Gallium. Comme nous allons le voir après, elle permet également, de part
ses caractéristiques, d’obtenir des performances intéressantes lors d’une conception de cir-
cuits d’adaptation larges bandes.

Historiquement, les concepteurs d’amplificateurs, n’ayant pas de moyens de simulation
ni d’accès aux modèles non-linéaires des transistors se basaient sur des techniques petits
signaux pour caractériser leurs composants et concevoir les circuits d’adaptation. Cette
technique ne reflétant pas un fonctionnement fort niveau de la cellule active, aboutissait
bien souvent à des conceptions faussées et impliquait une nouvelle itération de concep-
tion (Trial and Error process). Ce n’est qu’au milieu des années 1960 que des compagnies
comme Motorola apportèrent les premières pierres du concept « d’impédance fort signal »,
permettant une description simplifiée mais cruciale des conditions de charge optimales des
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Figure I.17 – Modèle équivalent d’un transistor HEMT prenant en compte les éléments
non-linéaires intrinsèques [17].

transistors microondes en présence de forts signaux [18].

Comme expliqué dans la note d’application [18], la mesure initalement proposée par
[19] consiste à faire une équivalence électrique entre la charge passive et l’impédance conju-
guée du transistor permettant un transfert optimal de puissance. Ce concept, offrant les
bases nécessaires aux concepteurs d’amplificateurs RF, a par la suite été systématisé pour
aboutir aux mesures de type loadpull et sourcepull. Aujourd’hui, des bancs de mesure
dédiés (de type sourcepull/loadpull) permettent d’obtenir les valeurs de ces impédances
équivalentes en fort signal d’entrée et sortie. Par ailleurs, une détermination des condi-
tions de charge optimales à partir de l’étude du cycle de charge du transistor dans sa zone
linéaire à également été proposée par S. Cripps [20].

Le modèle électrique fort signal du transistor chargé par son impédance optimale fort
niveau Ropt est représenté par une résistance drain-source interne RDS et un effet capacitif
Cout (Figure I.18). La capacité de sortie Cout est une contribution de la capacité CDS dont
la valeur varie sous une excitation à forte amplitude et de la capacité grille-drain CGD.
Même si sa valeur varie elle aussi en fort signal, la résistance interne RDS reste globalement
très élevée à côté de la résistance de charge Ropt, elle n’est donc en général pas considérée.

Comme expliqué précédemment, la technologie GaN présente l’avantage d’avoir une
tension de claquage élevée, lui permettant naturellement un fonctionnement sur une im-
pédance relativement proche de 50Ω. Ceci facilite d’une part un fonctionnement haut ren-
dement car le transistor travaille sur un cycle de charge plus incliné et d’autre part facilite
la conception de circuits d’adaptation de sortie larges bandes et faibles pertes (facteurs de
transformation réduits). De plus, la forte densité de puissance offerte par le GaN en fait
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IDS

RDS RoptCout
IDS

RDS RoptCout

Figure I.18 – Modèle équivalent fort signal simplifié de sortie d’un transistor FET.

un parfait candidat pour la conception de dispositifs intégrés. L’utilisation de composants
de dimensions réduites permettra notamment d’obtenir des capacités d’entrée et de sortie
relativement faibles pour une puissance de sortie donnée, ce qui aura des effets bénéfiques
sur la bande passante, la complexité des circuits d’adaptation ainsi que les pertes [21],[22].

Ceci s’avère particulièrement intéressant concernant la bande passante atteignable
d’un amplificateur, déterminée par le théorème de Bode-Fano [23], [5], [24]. Ce critère
donne une estimation de la bande passante maximale atteignable en adaptant une charge
composée d’un élément résistif et d’un élément réactif (réseau RC) vers une résistance
pure RL, par l’intermédiaire d’un réseau réactif et sans pertes. Autrement dit, le critère de
Bode-Fano indique dans quelle mesure un circuit d’adaptation peut assurer un coefficient
de réflexion suffisamment bas |Γ|min, dans une bande de fréquences donnée (Figure I.19).
Il est mathématiquement défini par l’équation (I.1).

Réseau d’adaptation 

sans pertes G

Ropt Cout

RL
Réseau d’adaptation 

sans pertes G

Ropt Cout

RL

|G|

w

Dw

|G|min

1

wa wb

|G|

w

Dw

|G|min

1

wa wb

Figure I.19 – Représentation graphique du critère de Bode-Fano.

∞∫
0

ln
1

|Γ(ω)|
dω 6

π

RoptCout

(I.1)

Il n’est pas choisi ici d’approfondir ce calcul dont les détails sont présentés dans [5],
en revanche on peut retenir le résultat présenté en (I.2) indiquant que la bande passante
∆ω augmente lorsque la capacité de sortie diminue. Ceci place le GaN comme une tech-
nologie intéressante pour un fonctionnement large bande du fait de sa capacité de sortie
relativement faible. Une comparaison des potentialités en bandes passantes entre plusieurs
technologies (GaN, AsGa, LDMOS) est présentée dans [25].
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∆ω 6 − π

RoptCout.ln(Γmin)
(I.2)

2.3.3 Les effets de mémoire

Dans le domaine des télécommunications, les amplificateurs fonctionnent avec des si-
gnaux modulés en amplitude et phase. Contrairement à un fonctionnement monoporteuse
(CW : Continuous Wave), un fonctionnement dynamique implique des effets transitoires
qui viennent modifier la réponse du transistor par rapport à sa réponse prédite en statique
CW. Il est alors essentiel d’évaluer le comportement dynamique de la cellule active dans
ces conditions.

Adaptation 

de sortie
Adaptation 

d’entrée

Effets mémoire HF

Effets mémoire BF
(Pièges, thermique, circuit de polarisation)

(Adaptation, capacités parasites)

+ -+ -

Adaptation 

de sortie
Adaptation 

d’entrée

Effets mémoire HF

Effets mémoire BF
(Pièges, thermique, circuit de polarisation)

(Adaptation, capacités parasites)

+ -+ -

Figure I.20 – Origine des effets de mémoire basse fréquence et haute fréquence dans un
amplificateur de puissance.

Parmi ces effets, certains possèdent une constante de temps longue, typiquement de
l’ordre de la période temporelle de l’enveloppe (voire supérieure), on parle alors d’effets
de mémoire basse fréquence [26]. Ces effets illustrés sur la Figure I.20 sont la combi-
naison complexe de plusieurs phénomènes :

— les effets thermiques, provenant de l’auto-échauffement du composant lorsqu’il
est soumis à un signal modulé [16]. Dans ces conditions, l’amplitude du signal prend
des valeurs élevées à certains instants, induisant un échauffement temporaire du
canal du transistor. Cette hausse de la température, localisée sous la grille (zone
de champ fort), fait diminuer la mobilité des électrons, se traduisant par une chute
de la puissance de sortie et donc une réduction du gain du dispositif.
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— les effets de pièges, liés aux imperfections et aux défauts au sein du canal du
semi-conducteur [27]. Ces impuretés présentes dans l’épitaxie du dispositif génèrent
des états énergétiques qui peuvent être occupés par des porteurs libres dans la
bande interdite du semi-conducteur. Ces porteurs sont capturés pendant un temps
donné dans ces niveaux d’énergie, ne participant donc plus au courant de sortie
qui diminue avec une forme transitoire due à la constante de temps de capture. On
obtient alors un courant drain-source dépendant des états des pièges tel que :

IDS(t) = f(VGS(t), VDS(t), état des pièges(assistés thermiquement))

Les dynamiques de capture et de ré-émission possèdent des constantes de temps
très différentes. La capture d’un porteur libre est typiquement très rapide alors que
sa ré-émission sera beaucoup plus lente. Il en résulte une modulation dynamique
des caractéristiques DC du composant. Il existe également un couplage entre les
effets de pièges et la thermique. Ces effets sont particulièrement présents dans la
technologie GaN et impliquent par conséquent une forte dégradation des perfor-
mances théoriques offertes par cette technologie [28], [29].

— les effets électriques, provenant des réseaux de découplage DC du transistor.
Ces effets induiront notamment des fluctuations de tension et de courant de pola-
risation du transistor au cours de son fonctionnement. Ces notions seront abordées
plus en détail dans la partie suivante.

D’autre effets de mémoire sont également notables, cette fois-ci à des échelles de temps
beaucoup plus faibles, typiquement de l’ordre de la période temporelle de la porteuse. On
parle ici d’effets mémoire haute fréquence. Ils sont dus typiquement aux circuits
d’adaptation du transistor, à ses éléments parasites extrinsèques ainsi qu’aux circuits de
recombinaison de puissance. Des effets de mémoire haute fréquence seront présents dans
le cas où le gain et le temps de groupe de l’amplificateur ne sont pas constants dans la
bande RF occupée par le signal modulé.
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3 L’amplificateur de puissance microonde dans un sys-
tème de transmission RF

3.1 Synoptique général d’une chaîne émission/réception RF mi-
croonde

Une chaîne de transmission RF générale consiste à transmettre une information (enve-
loppe complexe de modulation) entre un émetteur et un récepteur au travers d’un canal
de propagation pouvant être constitué d’un support solide (câble, fibre...) ou en espace
libre (transmission sans fil), comme illustré sur la Figure I.21.
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Figure I.21 – Synoptique général d’une chaîne de transmission RF.

Comme l’illustre la Figure I.21, l’amplificateur de puissance RF (RFPA) est le dernier
élément actif et analogique de la chaîne d’émission. Son rôle est de réaliser une conversion
d’énergie DC vers RF, apportant ainsi une puissance suffisante au signal pour assurer le
bilan de liaison. Le domaine de l’amplification de puissance connaît un essor considérable
ces dernières années d’une part en raison de la demande croissante en service et d’autre
part du fait de sa complexité en présence de signaux de télécommunications de plus en
plus complexes. En effet, les amplificateurs actuels doivent respecter des contraintes de
plus en plus strictes :

— en termes d’efficacité énergétique, notamment dans le contexte d’une charge
utile de satellite où l’énergie est une ressource limitée. Une attention particulière
doit donc être portée sur le rendement de l’amplificateur lors de sa conception
afin de réduire sa consommation représentant actuellement 80% à 90% de l’énergie
fournie par la plateforme du satellite [6].

— en termes de flexibilité, afin d’assurer un fonctionnement large bande ou multi-
bandes dans le but d’adresser des applications multi-standards ou multi-fonctions.
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— en termes de miniaturisation, avec pour objectif de réduire l’encombrement, le
poids de l’amplificateur dans la charge utile et de réduire son coût. Les amplifi-
cateurs à tubes restent actuellement majoritaires dans les applications spatiales.
L’utilisation de SSPA en technologie intégrée (MMIC : Monolithic Microwave Inte-
grated Circuit) devient de plus en plus fréquente majoritairement pour les bandes
de fréquences L à C et pour de faibles niveaux de puissance (<100W). Un exemple
de SSPA fonctionnant en bande C est présenté sur la Figure I.22, issu de [30].

HPA MMIC (Bande C)

PPHEMT 0,25µm

Dimensions: 5,7 x 6,5 mm

Fréquence: 3,7 – 4,2 GHz

Gain: 28 dB

Pout: 39 dBm

PAE @P2,5dB: 42%

HPA MMIC (Bande C)

PPHEMT 0,25µm

Dimensions: 5,7 x 6,5 mm

Fréquence: 3,7 – 4,2 GHz

Gain: 28 dB

Pout: 39 dBm

PAE @P2,5dB: 42%

Figure I.22 – Exemple de SSPA intégré fonctionnant en bande C [30].

3.2 Fonctionnement à la fréquence centrale

Le transistor microonde est le coeur de l’amplificateur de puissance. Cette cellule active
réalise la fonction de conversion d’énergie continue DC vers une puissance RF.

La Figure I.23 présente le schéma bloc d’un amplificateur de puissance RF ainsi que
le modèle équivalent simplifié du transistor de puissance agissant comme une source de
courant non-linéaire contrôlée en tension. Afin de réaliser la fonction d’amplification de
puissance, la cellule active doit être associée à différents circuits :

— les réseaux de polarisation de grille et de drain, afin d’imposer les tensions conti-
nues de fonctionnement (VGS0 et VDS0) et de réaliser le découplage DC/RF.

— les réseaux d’adaptation RF d’entrée et de sortie afin d’assurer un transfert de
puissance de la source à la charge. Pour de bonnes performances en rendement et
en puissance, l’adaptation de sortie en particulier doit être réalisée de telle sorte
que l’impédance d’accès 50Ω soit transformée vers l’impédance optimale fort ni-
veau du transistor Zopt.

La non-linéarité statique du transistor est dépendante des excitations VGS(t) et VDS(t)
et peut être exprimée par :

IDS(t) = fNL(VGS(t), VDS(t)) (I.3)
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Figure I.23 – Synoptique d’un amplificateur de puissance RF.

Il en résulte un réseau de caractéristiques statiques DC I/V (Figure II.20) caractérisé
par trois zones principales distinctes : la zone ohmique où le transistor est assimilable à
une résistance dont la valeur est fonction de VGS et où le courant augmente linéairement
en fonction de VDS. La zone de saturation, qui servira à l’amplification du signal et dans
laquelle l’intensité du courant IDS est contrôlée quasi-idéalement par la tension VGS. La
zone d’avalanche, pour des tensions de drain supérieures à VDSmax , où l’intensité élevée
du champ électrique provoque un phénomène d’avalanche, synonyme d’une brusque aug-
mentation de courant.

La tension Vp représente la tension de pincement, elle correspond à la tension limite
en dessous de laquelle le canal du transistor sera pincé et ne délivrera pas de courant (état
OFF).

Pour une analyse simplifiée de l’amplificateur, il est possible de considérer un réseau
de caractéristiques I/V simplifié linéaire par morceaux (Figure II.20) où l’excursion de
tension VDS(t) est bornée par VDSmin et VDSmax .

De cette approximation, basée sur des segments de droites, on peut établir les relations
suivantes :

IDS(t) =


0 si VGS(t) ≤Vp

IDSS

(
1− VGS(t)

Vp

)
si Vp ≤ VGS(t) ≤ 0

(I.4)
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Figure I.24 – Caractéristiques I/V simplifiées linéaires par morceaux.

VDSmin ≤ VDS(t) ≤ VDSmax (I.5)

L’amplificateur idéal illustré sur la Figure I.25 est connecté en sortie à un circuit de
charge imposant un court-circuit aux fréquences harmoniques et ne laissant exister que la
composante de tension fondamentale f0. Le signal à amplifier est considéré sinusoïdal et
peut être exprimé en tension tel que :

VGS(t) = VGS0 + VGS1cos(ω0t) (I.6)
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IGS0

Zg=Zin
*

Eg

Ve(t) VGS(t)

ZL

RL @f0

Court-circuit 

@nf0

VDS(t) Vs(t)

IDS(t)

Figure I.25 – Amplificateur de puissance simplifié.

Du fait de la non-linéarité du transistor, une forte excitation en entrée engendrera une
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réponse en courant multi-harmonique pouvant être décomposée en série de Fourier :

 IDS(t) = IDS0 +
∑∞

n=1 IDSncos(nω0t)

VDS(t) = VDS0 +
∑∞

n=1 VDSncos(nω0t+ ψn)
(I.7)

La résolution de ces équations, développée plus en détail dans [31], donne les compo-
santes de courant suivantes :

IDS0 =
Ip
π

sin(Φ)− Φcos(Φ)

1− cos(Φ)
(I.8)

IDS1 =
Ip
π

Φ− sin(Φ)cos(Φ)

1− cos(Φ)
(I.9)

IDSn =
2Ip
nπ

cos(Φ)sin(nΦ)− nsin(Φ)cos(nΦ)

(1− cos(Φ))(n2 − 1)
(I.10)

où Φ représente l’angle d’ouverture.

Comme l’illustre la Figure I.26, le choix de l’angle d’ouverture impacte fortement
les différentes composantes du courant drain-source. Un choix judicieux de la classe de
fonctionnement du transistor est donc nécessaire suivant les performances visées.
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Figure I.26 – Amplitude des différentes composantes harmoniques du courant de drain
intrinsèque en fonction de l’angle d’ouverture [31].
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3.3 Paramètres caractéristiques de l’efficacité énergétique de l’am-
plificateur de puissance

Un amplificateur de puissance peut être décrit par différentes caractéristiques, per-
mettant d’établir un facteur de mérite du circuit réalisé et de situer ses performances par
rapport aux circuits à l’état de l’art. Les paramètres rentrant en compte sont notamment
le rendement, le gain, la bande passante, la linéarité, la puissance saturée, la stabilité et
la surface occupée.

La conservation de l’énergie est un principe physique fondamental que l’on retrouve
au sein de l’amplificateur de puissance. D’un point de vue énergétique, on peut donc
représenter le système par son bilan de puissance, comme l’illustre la Figure I.27. On
retrouve la puissance d’entrée Pe et la puissance continue consommée PDC comme étant
des puissances entrantes. La puissance de sortie Ps et la puissance dissipée sous forme de
chaleur Pdiss sont sortantes.

Source RF

50W

Pe

Ps

PDC

VGS0 VDS0

RchPdiss

Amplificateur

IGS0 IDS0

Effet Joule

Conversion DC-RF

Source RF

50W

Pe

Ps

PDC

VGS0 VDS0

RchPdiss

Amplificateur

IGS0 IDS0

Effet Joule

Conversion DC-RF

Figure I.27 – Schéma du bilan de puissance de l’amplificateur.

Partant du principe de conservation de l’énergie, sur une durée suffisamment longue,
on peut écrire [32] :

Pe(W ) + PDC(W ) = Ps(W ) + Pdiss(W ) (I.11)

À partir des courants calculés dans la partie précédente, les puissances coexistantes
dans le système peuvent être exprimées telles que :

Pe(W ) =
1

2
Re(VGS1I

∗
GS1) (I.12)

Ps(W ) = −1

2
Re(VDS1I

∗
DS1) (I.13)

PDC(W ) = |VGS0IGS0|+ VDS0IDS0 (I.14)

On peut alors introduire la notion de rendement énergétique, celui-ci étant défini
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comme le rapport entre la puissance de sortie et la puissance continue consommée :

ηd (%) =
Ps(W )

PDC(W )
.100 (I.15)

Cette caractéristique traduisant l’efficacité énergétique du système est parfaitement
appropriée pour des applications basses fréquences où le gain est en général suffisamment
élevé pour que la contribution de la puissance d’entrée soit négligeable. En revanche, pour
un fonctionnement fort niveau à plus hautes fréquences, la puissance d’entrée prend une
importance non négligeable dans l’établissement de la puissance de sortie Ps, menant à
l’utilisation de "puissance ajoutée" Paj. Le rendement en puissance ajoutée (PAE :
Power Added Efficiency) peut alors être défini tel que :

PAE (%) =
Paj(W )

PDC(W )
.100 =

Ps(W )− Pe(W )

PDC(W )
.100 (I.16)

Un autre critère essentiel est le gain en puissance, celui-ci étant défini comme le
rapport entre la puissance de sortie et la puissance d’entrée :

Gp =
Ps(W )

Pe(W )
ou Gp (dB) = Ps(dBm)− Pe(dBm) (I.17)

Toutes les caractéristiques définies précédemment permettent d’évaluer les perfor-
mances d’un amplificateur de puissance RF, et sont en général représentées en fonction
de la puissance d’entrée comme indiqué sur la Figure I.28.
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Figure I.28 – Exemple de caractéristiques statiques d’un amplificateur de puissance.
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3.4 Évaluation des critères de linéarité

3.4.1 Caractéristiques basiques des signaux

Pour des applications de télécommunications, l’amplificateur de puissance va devoir
traiter une grande variété de signaux RF modulés en amplitude et en phase. De façon
générale, ces signaux peuvent s’écrire de la façon suivante :

x(t) = A(t)cos(ω0t+ ϕ(t))

où A(t) correspond à la variation d’amplitude instantanée
ϕ(t) représente la variation de phase instantanée
ω0 est la fréquence porteuse (fréquence centrale)

L’enveloppe complexe en bande de base, comportant l’information à transmettre, peut
se décomposer en deux signaux passe bas évoluant à un rythme bien inférieur à celui de
la porteuse, et s’écrivant :

x̃(t) = A(t)ejϕ(t)

x̃(t) = A(t)cos(ϕ(t)) + jA(t)sin(ϕ(t))

x̃(t) = I(t) + jQ(t)

On peut alors lier le signal réel à son enveloppe complexe par la relation suivante :

x(t) = Re(x̃(t)ejω0t)

Puissance moyenne, puissance instantanée et facteur de crête

Pour illustrer ces notions, considérons un signal biporteuse x(t), évoluant à une pul-
sation ω0, de période T0 et avec une période d’enveloppe T (Figure I.29).

On défini la puissance moyenne du signal RF réel x(t) par :

P̄x =
1

T

T∫
0

|x(t)|2dt (I.18)

La puissance instantanée d’enveloppe est définie comme l’intégrale du module au
carré de x(t) sur une durée T0, c’est à dire une durée très faible par rapport aux variations
de l’enveloppe :
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T
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Figure I.29 – Signal biporteuse x(t).

Px =
1

T0

T0∫
0

|x(t)|2dt (I.19)

La puissance maximale de l’enveloppe ou puissance crête est définie comme :

Pxmax = max(Px) (I.20)

Cette puissance permet d’introduire la notion de facteur de crête ou PAPR (Peak
to Average Power Ratio), permettant de quantifier l’écart entre la puissance crête et la
puissance moyenne. Il s’écrit mathématiquement :

PAPR (dB) = 10log
(
Pxmax

P̄x

)
(I.21)

Le PAPR est une caractéristique du signal modulé essentielle pour la conception d’un
amplificateur de puissance. Comme l’explique la Figure I.30, il va permettre d’estimer
le recul en puissance nécessaire pour que l’amplificateur fonctionne en zone linéaire, ce
qui aura également pour impact de dégrader ses performances en rendement. Si le recul
en puissance n’est pas suffisant, des distorsions de l’enveloppe apparaissent, traduisant
un fonctionnement non-linéaire de l’amplificateur et donc une perte de l’intégrité des
informations à transmettre.
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Figure I.30 – Fonctionnement de l’amplificateur soumis à un signal modulé à fort PAPR.

Statistique du signal

La PDF (Probability Density Function) est une notion essentielle dans le contexte de
signaux à enveloppe variable. Cette fonction statistique donne le pourcentage de temps
pendant lequel le signal possède un niveau de puissance instantanée d’enveloppe donné.
La PDF sera donc conditionnée par le format de modulation choisi.

La CCDF (Complementary Cumulative Distribution Function) quantifie la probabi-
lité que la puissance d’enveloppe instantanée soit supérieure à la puissance moyenne du
signal. Cette fonction, dont la valeur est un pourcentage, est représentée en fonction de
l’écart entre la puissance moyenne et la puissance instantanée d’enveloppe (0dB corres-
pondant à la puissance moyenne).

3.4.2 Distorsions linéaires

Pour un faible niveau de puissance d’entrée, l’amplificateur peut être considéré comme
un quadripôle linéaire, qui, dans un environnement 50Ω, est représenté par sa fonction de
transfert en tension H(f) (Figure I.31).

Dans le cas d’un amplificateur idéal, son gain en tension |H(f)| est constant sur
la bande de fonctionnement et sa phase Arg[H(f)] évolue linéairement en fréquence,
traduisant un temps de propagation de groupe (TPG) constant dans la bande :

Page 32



Chapitre 1 - Problématique générale de l’amplification de puissance

RFPARFPA

H(f) ou h(t)

Idéal 

(sans distorsions)

Réel 

(avec distorsions)

Bande de fonctionnement 

de l’amplificateur

|H(f)|

Arg{H(f)}
Phase 

linéaire

Gain constant
|H(f)|

Arg{H(f)}Phase 

non-linéaire

Ondulation 

de gain

Bande de fonctionnement 

de l’amplificateur

50W

50W

Eg

x(t) y(t)

Puissance 

d’enveloppe 

instantanée

tEntrée tSortie idéale tSortie réelle

RFPA

H(f) ou h(t)

Idéal 

(sans distorsions)

Réel 

(avec distorsions)

Bande de fonctionnement 

de l’amplificateur

|H(f)|

Arg{H(f)}
Phase 

linéaire

Gain constant
|H(f)|

Arg{H(f)}Phase 

non-linéaire

Ondulation 

de gain

Bande de fonctionnement 

de l’amplificateur

50W

50W

Eg

x(t) y(t)

Puissance 

d’enveloppe 

instantanée

tEntrée tSortie idéale tSortie réelle

f f

RFPA

H(f) ou h(t)

Idéal 

(sans distorsions)

Réel 

(avec distorsions)

Bande de fonctionnement 

de l’amplificateur

|H(f)|

Arg{H(f)}
Phase 

linéaire

Gain constant
|H(f)|

Arg{H(f)}Phase 

non-linéaire

Ondulation 

de gain

Bande de fonctionnement 

de l’amplificateur

50W

50W

Eg

x(t) y(t)

Puissance 

d’enveloppe 

instantanée

tEntrée tSortie idéale tSortie réelle

f f

Figure I.31 – Phénomène de distorsion linéaire pour un amplificateur fonctionnant à bas
niveau.

TPG = − 1

2π

d

df
(Arg[H(f)]) = constant

En revanche, dans un cas réel, le gain et le TPG ne peuvent pas être considérés
comme constants sur la bande. Du fait de cette réponse en fréquence non-idéale, la sor-
tie du système dépend de l’excitation d’entrée à l’instant présent, mais également des
états précédents, on parle alors de mémoire linéaire. Ce phénomène impacte directement
l’enveloppe du signal et est indépendant du niveau de puissance d’entrée appliqué.

3.4.3 Distorsions non-linéaires

À mesure que le niveau de puissance d’entrée augmente, l’hypothèse du quadripôle
linéaire émise dans la partie précédente s’avère de moins en moins valable. En effet, pour
des puissances d’entrée importantes, le comportement non-linéaire du transistor induit
des distorsions temporelles sur les signaux. Dans cette situation, le théorème de superpo-
sition n’est plus applicable.

Dans le cas d’un signal d’excitation mono-porteuse, on considère le signal Ve(t)
tel que :

Page 33



Alexis Courty

Ve(t) = Vecos(ω0t)

La réponse statique à la fréquence fondamentale de l’amplificateur peut être approxi-
mée par une décomposition de Taylor de degrés n conduisant à :

Vs(t) = α1Ve(t) + α2V
2
e (t) + α3V

3
e (t) + ... (I.22)

avec αi les coefficients d’amplitude de la fonction non-linéaire.

L’amplificateur étant soumis au signal d’excitation Ve(t), une réponse multi-harmonique
est générée en sortie par la source de courant, menant à la tension de sortie suivante :

Vs(t) = α1[Vecos(ω0t)] + α2[Vecos(ω0t)]
2 + α3[Vecos(ω0t)]

3

Vs(t) = α2
V 2
e

2
+

(
α1Ve −

3

4
α3V

3
e

)
.cos(ω0t) +

(
1

2
α2V

2
e

)
.cos(2ω0t) +

(
1

4
α3V

3
e

)
.cos(3ω0t)

Le signal mesuré en sortie du système présente bien une relation non-linéaire à la
fréquence fondamentale. En effet, une variation sur l’excitation d’entrée se répercutera par
une réponse non proportionnelle en sortie. La non-linéarité de la source de courant induit
alors une augmentation non-linéaire du terme fondamental à fort niveau, conduisant à une
compression du gain en puissance, également connue sous le nom de distorsion d’AM-AM
(Figure I.32).
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Figure I.32 – Conversion AM-AM.
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Figure I.33 – Conversion AM-PM.

En plus des non-linéarités I/V fort signal, la présence d’éléments réactifs non-linéaires
en entrée et sortie du transistor affecte également ses performances. Comme l’illustre la
Figure I.34, la capacité grille-source CGS notamment contribue rapidement à une dis-
torsion du signal de commande de la source de courant et à une variation de phase au
fondamental en fonction du niveau de puissance appelée AM-PM (Figure I.33).

Les conversions d’amplitude et de phase sont des fonctions de description au fonda-
mental. Ces caractéristiques sont déterminées point par point, en quasi-statique avec un
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Figure I.34 – Modèle d’entrée simplifié d’un transistor FET prenant en compte les élé-
ments réactifs non-linéaires et distorsions temporelles des tensions.

balayage en puissance du signal CW. Pour caractériser un amplificateur sur sa bande de
fonctionnement, sa conversion d’amplitude peut également être représentée comme sur
la Figure I.35. Sur cette représentation, une coupe verticale au centre de la bande (f0)
conduit aux caractéristiques AM-AM et AM-PM.
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Figure I.35 – Gain simulé d’un amplificateur sur sa bande de fonctionnement avec un
balayage de la puissance d’entrée.

Dans le cas d’un signal d’excitation multi-tons, la réponse multi-harmonique
en sortie devient bien plus complexe. Par soucis de simplification, la réponse fréquentielle
(I.22) est limitée à l’ordre n=3, avec un signal d’excitation biporteuse composé de deux
tons équi-amplitudes à des pulsations ω1 et ω2, espacés de ∆ω autour de la pulsation
centrale ω0 :
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Ve(t) = Ve (cos(ω1t) + cos(ω2t)) (I.23)

En développant l’expression (I.22) attaquée par le signal Ve(t) précédent, plusieurs
composantes fréquentielles apparaissent dans l’expression de Vs(t) :

— Autour du DC :

α2V
2
e + α2V

2
e .cos((ω2 − ω1)t) (I.24)

— Sur les fréquences porteuses :

(
Veα1 +

9

4
α3V

3
e

)
.cos(ω1t) +

(
Veα1 +

9

4
α3V

3
e

)
.cos(ω1t) (I.25)

— Sur les termes harmoniques, multiples de ω1 et ω2 :

α3V
3
e

4
.cos(3ω1t) +

α3V
3
e

4
.cos(3ω2t) +

α2V
2
e

2
.cos(2ω1t) +

α2V
2
e

2
.cos(2ω2t) (I.26)

— Autour du fondamental, dans la bande utile, des mélanges de ω1 et ω2 :

3α3V
3
e

4
.[cos((2ω2 − ω1)t) + cos((2ω1 − ω2)t)] (I.27)
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Figure I.36 – Spectre de la tension de sortie pour une excitation 2-tons.

Le spectre de la tension de sortie résultant du développement prend alors l’allure re-
présentée sur la Figure I.36. Les mélanges harmoniques induisent un spectre complexe,
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que l’on peut séparer en plusieurs bandes distinctes :

— la bande de fonctionnement RF, dans laquelle les deux tons initiaux ω1 et ω2

sont amplifiés et entourés de produits d’intermodulation d’ordres impairs (IMD)
résultant des mélanges entre les deux tons initiaux. Ces produits d’intermodulation
dans la bande dont l’ordre dépend du degré de développement de Taylor (IM3,5,7...),
induisent une distorsion de l’enveloppe. Ces IMD ont une importance cruciale dans
des applications de télécommunications et doivent être minimisés notamment pour
éviter les perturbations entre différents canaux fréquentiels adjacents.

— la bande d’enveloppe (DC) localisée autour de la composante continue. Les
composantes retombant dans cette bande entrainent des variations dynamiques
des conditions de polarisation (effets mémoire BF). Une attention particulière doit
alors être portée sur la conception des circuits de polarisation afin de découpler le
plus efficacement possible les signaux à haute efficacité spectrale. Cette bande BF
est une problématique majeure lors de la conception d’un amplificateur et doit être
optimisée dans l’optique d’utiliser un système de linéarisation (DPD).

— les bandes autour des harmoniques, éloignées de la bande de fréquences du
signal utile et qui seront facilement filtrées par les circuits d’adaptation. Une at-
tention particulière doit être portée sur le contrôle de l’impédance au second har-
monique pouvant dégrader les performances en rendement de l’amplificateur.

3.4.4 Distorsions en bande d’enveloppe : effets de mémoire électriques BF

La conception des réseaux de polarisation d’un amplificateur de puissance est un point
crucial car c’est dans ces circuits que naissent les effets mémoires électriques basses fré-
quences. La Figure I.37 présente la sortie typique d’un amplificateur chargé par son circuit
d’adaptation RF (contrôle de l’impédance RF) et dont l’accès de polarisation (contrôle
de l’impédance DC et en bande d’enveloppe) est composé d’une ligne quart d’onde et de
capacités de découplage.
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Figure I.37 – Schéma de principe permettant de visualiser les effets mémoires BF élec-
triques.
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Il est nécessaire que l’impédance présentée par l’accès de polarisation sur la ligne
RF ZT soit suffisamment élevée (idéalement un circuit ouvert) autour de la fréquence
RF de travail afin de ne pas perturber le fonctionnement RF du dispositif. L’utilisation
d’une ligne quart d’onde réalisant une inversion d’impédance est alors nécessaire afin
d’assurer une impédance suffisamment forte sur la bande de fonctionnement autour de f0.
En revanche, la ligne quart d’onde possédant un effet selfique en BF induit une chute de
tension à ses bornes dont la valeur est proportionnelle aux variations du courant de drain
id0. Le drain intrinsèque du transistor n’est alors plus exactement polarisé par VDS0, mais
par une tension VD0(t) dépendant des variations temporelles de l’enveloppe telle que :

VD0(t) ≈ VDS0 − L
did0

dt
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Figure I.38 – Effet de la modulation du point de polarisation sur le cycle de charge de
l’amplificateur.

La constatation précédente démontre que l’existence d’une impédance non-nulle pré-
sentée en BF induit des variations de la tension appliquée au drain intrinsèque du tran-
sistor, se traduisant donc schématiquement par une translation horizontale du cycle de
charge en fonction des variations temporelles de l’enveloppe d’entrée (Figure I.38). On
distingue alors deux configurations :

— Lorsque l’enveloppe d’entrée est décroissante, la dérivée du courant id0 est né-
gative, ceci se traduit alors par une augmentation de VD0(t) appliquée au drain
intrinsèque. Le cycle de charge se déplace vers des tensions supérieures à VDS0,
n’induisant aucune distorsion de l’enveloppe.

— Lorsque l’enveloppe d’entrée est croissante, la dérivée du courant est positive, in-
duisant une diminution de VD0(t). Dans cette situation, le cycle de charge peut po-
tentiellement rentrer dans la zone ohmique et subir un phénomène de « clipping ».
Ceci implique alors une baisse du courant id0 (Figure I.39) et par conséquent une
déformation de l’enveloppe en sortie.
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Figure I.39 – Évolution temporelle du courant de drain en bande de base avec et sans
effets mémoires électriques.

À ces effets s’ajoutent également les effets résistifs de l’accès de polarisation. La fluctua-
tion de la tension de polarisation induit par conséquent une modulation du gain instantané
d’enveloppe. Dans le cas d’un signal d’excitation 2-tons, ces effets mémoire électriques im-
pliquent notamment un phénomène d’asymétrie sur les produits d’intermodulation d’ordre
3 (IM3).

L’impédance présentée au transistor en bande d’enveloppe devient donc à l’heure ac-
tuelle un point crucial dans l’objectif d’amplifier des signaux à haute efficacité spectrale
occupant des bandes de modulation importantes [33]. C’est dans ce contexte qu’est apparu
le terme de « bande vidéo » (VBW : Video Bandwidth) ces dernières années, définissant
la largeur de bande BF sur laquelle l’amplificateur possède une réponse constante et sy-
métrique sur ses produits d’intermodulation. Concernant la linéarisabilité du système, les
linéariseurs commerciaux spécifient typiquement une bande vidéo occupant trois à cinq
fois la bande du signal RF utilisé afin d’obtenir une linéarisation acceptable [34].

Les travaux de [35] proposent notamment une méthode expérimentale d’estimation
de la bande vidéo. La mise en parallèle des éléments parasites avec les éléments réactifs
du circuit de polarisation mène à une résonance en BF indiquant la largeur de la bande
vidéo. La détermination de cette fréquence de résonance est possible via l’utilisation d’une
"sonde" BF. À l’heure actuelle, des améliorations de la bande vidéo sont possibles en
intégrant des terminaisons BF (circuit LC) réalisées avant la mise en boitier de la puce du
transistor, permettant d’augmenter la fréquence de résonance précédente et donc d’assurer
une impédance basse sur une large bande BF [36], [37].

3.4.5 Figures de mérite

3.4.5.1 Error Vector Magnitude : EVM
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Au cours de sa transmission, une information, sous la forme d’une enveloppe com-
plexe, va être soumise aux phénomènes de distorsions comme énoncé précédemment. Afin
de caractériser la qualité d’une liaison de télécommunication, plusieurs critères de linéa-
rité existent, se basant sur l’analyse de l’enveloppe complexe (en tension) en bande de base.
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Figure I.40 – Définition de l’EVM.

Le critère d’EVM permet de quantifier les performances d’un amplificateur en me-
surant l’erreur vectorielle entre un signal idéal et un signal reçu. Cette mesure, réalisée
en bande de base (après démodulation du signal de sortie), permet d’estimer l’erreur en
phase et en quadrature des symboles. Comme le montre la Figure I.40, l’erreur vecto-
rielle correspond à l’amplitude du vecteur d’erreur normalisé par rapport à l’amplitude
du signal crête [38]. On l’exprime telle que :

EVM (%) =

√
1
N

∑N
i=1(δI2

i + δQ2
i )

S2
max

× 100% (I.28)

où δI et δQ sont les composantes d’erreur des symboles en phase et en quadrature res-
pectivement. N est le nombre d’échantillons considérés pour la mesure et Smax représente
l’amplitude crête du signal (graphiquement, le vecteur maximal à l’extrémité de la constel-
lation).

La Figure I.40 représente la simulation d’un signal modulé de type 16-QAM, envoyé
dans un système induisant un déséquilibre d’amplitude de 0,6 dB entre les composantes
I et Q ainsi qu’un déséquilibre de phase de 10°. Les symboles démodulés en sortie du
système (points bleus) présentent donc une déviation par rapport aux symboles idéaux
(croix rouges) qui est quantifiée par l’EVM. Dans cet exemple, sa valeur est de 9%.

3.4.5.2 Third Order Inter-Modulation : C/I3

L’évaluation de ce critère se fait en utilisant un signal de test biporteuses (ω1 et ω2

espacés de ∆ω) équi-amplitude. Comme illustré dans la partie précédente, la non-linéarité
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de l’amplificateur à fort niveau génère des produits d’intermodulation d’ordres impairs
dans la bande. Comme le montre la Figure I.36, le critère de C/I3 est alors défini comme
étant l’écart (en dB) entre les puissances aux fréquences porteuses et celles aux fréquences
d’intermodulation d’ordre 3, c’est-à-dire :

C/I3 = 10.log
(
Pω1,ω2

PIM3

)

3.4.5.3 Adjacent Channel Power Ratio : ACPR

Cette mesure est réalisée en envoyant un signal modulé filtré à l’amplificateur. De façon
analogue à la réponse biporteuse, des raies d’intermodulation vont être créées, induisant
des remontées spectrales sur une bande de part et d’autre du canal considéré (Figure
I.41). La mesure de l’ACPR est alors réalisée en faisant le rapport entre la puissance de
sortie dans la bande utile et celle dans les bandes d’intermodulation :

ACPR (dB) = 10.log
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Figure I.41 – Définition de l’ACPR.

L’ACPR permet donc d’évaluer les performances en linéarité d’un amplificateur en
quantifiant la puissance moyenne retombant dans les canaux adjacents. De plus, cette
mesure doit respecter des critères qui sont donnés par des masques (Emission Mask Re-
quirements) pour chaque standard de communication dont la définition est imposée par
des organismes tels que le FCC (Federal Communications Commission) [39] et qui sont
couramment implantés dans les équipements commerciaux.

3.4.5.4 Noise Power Ratio : NPR
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Le concept de rapport de puissance de bruit (NPR) existe depuis les débuts des sys-
tèmes FDM (Frequency Division Multiplexing). Il mesure simplement le "silence" d’un
canal inutilisé dans un système multi-canaux lorsque les autres sont utilisés.
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Figure I.42 – Génération numérique d’un signal multi-tons à phases aléatoires, menant
à un bruit blanc gaussien à bande limitée.

Afin d’émuler un signal ultra-large bande pour une mesure de NPR, un stimulus de
type bruit gaussien à bande limitée est utilisé. Ce type de signal peut être généré de façon
analogique, en utilisant une diode de bruit ayant un spectre continu ainsi qu’un filtrage
approprié [40]. La méthode numérique, exposée sur la Figure I.42, permet quant à elle de
générer un pseudo-bruit numérique à l’aide d’un grand nombre de tons équi-amplitudes,
équidistants, mais dont la phase est une variable aléatoire à distribution uniforme [0 ;2π].
Cette distribution fréquentielle correspond donc, après une transformation de Fourier in-
verse, à un bruit blanc gaussien à bande limitée.

Dans l’optique de mesurer le critère de NPR, la méthode du "notch" peut être utilisée
parmi les autres méthodes existantes [41], [42]. Elle consiste à créer un trou ou "notch"
au centre de la bande (typiquement 5% à 10% de la bande totale du signal). Le NPR
sera alors mesuré grâce aux remontées spectrales dans le notch lors d’un fonctionnement
non-linéaire du système (Figure I.43).

Ce critère est donc défini comme étant le rapport entre la puissance moyenne dans le
canal utile et la puissance dans le notch :

NPR (dB) = 10.log


∫

BW

Ps(f)df∫
BWnotch

Ps(f)df

 (I.29)
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Figure I.43 – Illustration du critère de NPR.

4 Conclusion
Ce premier chapitre a mis en avant les différents enjeux de l’amplification de puis-

sance dans une chaîne d’émission pour des applications de télécommunications par sa-
tellite. Dans ce contexte, l’utilisation de la technologie HEMT GaN sur substrat SiC
présente de grands avantages en comparaison aux technologies déjà existantes. En effet,
ce type de composant propose des performances extrêmement intéressantes, notamment
son fort champ de claquage, sa fréquence de transition élevée ou encore sa température de
fonctionnement. Cette technologie de transistors, encore relativement récente, se présente
actuellement comme l’une des meilleures candidates pour répondre aux besoins en termes
de rendement énergétique sur une large bande de fréquences.

L’amplificateur de puissance, étant au coeur de ces travaux de thèse, a également été
présenté dans ce chapitre. Ce système non-linéaire est un élément crucial dans la chaîne
de transmission, nécessitant une attention particulière afin de ne pas dégrader l’intégrité
des informations transmises. La complexification des signaux de télécommunications cou-
plée au caractère non-linéaire de l’amplificateur a progressivement mené à l’utilisation de
figures de mérite afin d’évaluer la linéarité des systèmes. Conjointement à ces probléma-
tiques, les notions d’efficacité énergétique sur de forts reculs en puissance et la largeur de
bande instantanée deviennent primordiales dans des applications spatiales et nécessitent
une attention particulière lors d’une conception.

Fort de ce constat, le second chapitre de ce manuscrit traite des différentes architectures
à haut rendement relevées dans la littérature et plus spécifiquement des architectures à
modulation de charge.
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1 Introduction

Le chapitre précédent a permis d’introduire l’amplificateur de puissance RF. Cette
fonction électronique représente un point clé de la chaîne d’émission embarquée dans la
charge utile du satellite. Ses enjeux sont multiples :

— assurer un critère de linéarité afin de respecter les différentes normes imposées re-
latives aux standards de communication sans fil.

— assurer un rendement électrique suffisamment élevé afin d’éviter une consomma-
tion excessive de la ressource fournie par la plateforme mais également de limiter
la dissipation thermique et les problèmes de fiabilité associés.

L’émergence des modulations numériques depuis la deuxième génération (GSM) a
révolutionné les systèmes de télécommunications modernes en apportant des débits d’in-
formations jamais atteints jusqu’alors du fait de l’augmentation de l’efficacité spectrale.
Néanmoins, ces améliorations ont également augmenté la complexité des signaux en termes
de PAPR et de statistique du signal (PDF, CCDF...), comme le montre la Figure II.1.
L’apparition de formats de modulation complexes comme l’OFDM (Orthogonal Frequency
Division Multiplexing) reportent donc de fortes contraintes sur le fonctionnement des am-
plificateurs de puissance afin de conserver de bonnes performances et de satisfaire la
demande croissante.
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Figure II.1 – Évolution générale du PAPR et de l’efficacité spectrale en fonction des
standards de communication dans le cas d’une liaison montante du terminal vers la station
de base [32].

L’utilisation de signaux à forts PAPR impose à l’amplificateur de puissance de fonc-
tionner sur un recul en puissance important afin de conserver une linéarité optimale au
détriment du rendement. La Figure II.2 illustre la caractéristique de transfert en tension
d’un amplificateur idéal (ligne pointillée) et celle d’un amplificateur réel (ligne pleine)
présentant une valeur d’entrée limite Vlim pour laquelle le rendement atteint sa valeur
maximale. En reprenant certains des standards de communication présentés précédem-
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ment, dont le PAPR et les statistiques sont connus, il est possible d’estimer les perfor-
mances en rendement moyen du système. Le standard GSM étant un signal à enveloppe
constante, l’amplificateur peut travailler à son maximum de rendement. Le format UMTS,
basé sur une modulation QAM présente cependant un PAPR non-nul, d’où la nécessité
de fonctionner avec un recul en puissance suffisant pour satisfaire les critères de linéarité
et de linéarisabilité. En positionnant l’extremum de l’enveloppe à la tension Vlim, la va-
leur moyenne du signal diminue vers la zone linéaire induisant une baisse non négligeable
du rendement moyen. Cette tendance est de plus en plus marquée à mesure que la va-
leur du PAPR augmente (pour le standard LTE par exemple), impliquant une efficacité
énergétique médiocre. Ce constat met en avant la nécessité de trouver de nouvelles archi-
tectures d’amplificateurs permettant une gestion de la dynamique de puissance et offrant
un minimum de baisse d’efficacité énergétique dans ce contexte.
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Figure II.2 – Impact de quelques signaux modulés présentant des PDF et PAPR diffé-
rents sur un amplificateur conventionnel [32].

Afin de dégager des solutions visant à améliorer l’efficacité énergétique de l’amplifica-
teur, il est intéressant de se baser sur l’expression de son rendement de drain η (équation
(II.1)).

η =

1

2
VDS1IDS1

VDS0IDS0

(II.1)

avec IDS1 et IDS0 les quantités de courant drain-source au fondamental et au DC res-
pectivement. De même, VDS1 et VDS0 sont les quantités de tension au fondamental et
au DC respectivement. Soit, dans le cas d’une polarisation en classe B : IDS1 = Ip/2 et
IDS0 = Ip/π (cf Chapitre I). On obtient alors une expression du rendement simplifiée telle
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que :

η =
π

4

VDS1

VDS0

(II.2)

D’après l’équation (II.2), une première possibilité pour augmenter le rendement vise
à diminuer la tension de polarisation VDS0. Cette technique, appelée polarisation dy-
namique de drain (ou Envelope Tracking) a fait l’objet de nombreuses recherches ces
dernières années [43], [44], et possède de grandes potentialités en termes d’efficacité éner-
gétique.

Son principe repose sur une variation de la tension de polarisation de drain en fonction
des variations de l’amplitude de l’enveloppe. Concrètement, cette technique consiste à
translater horizontalement le cycle de charge au rythme de l’enveloppe en fonction de
son amplitude comme illustré sur la Figure II.3. Il en résulte une tension de polarisation
VDS0 fortement réduite pour des niveaux de puissance instantanée d’enveloppe faibles,
améliorant donc le rendement du système.
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Figure II.3 – Principe de la modulation de polarisation pour l’amélioration du rendement
sur un amplificateur en classe B.

Ce principe est mis en place à l’aide d’un modulateur de polarisation placé entre
l’alimentation continue et l’amplificateur. Afin de gérer des signaux larges bandes, le mo-
dulateur doit assurer une bande passante (BF) suffisante (typiquement quelques dizaines
de MHz pour des signaux LTE). Un synoptique simplifié de ce type de dispositif est pré-
senté sur la Figure II.4.
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Figure II.4 – Schéma bloc d’un amplificateur employant un système de modulation de
polarisation de drain [44].

Le point dur de cette technique réside dans l’implémentation du modulateur de pola-
risation de drain, devant notamment fonctionner à haut rendement pour ne pas impacter
le rendement énergétique global du système. Parmi ces contraintes, on retient la difficulté
d’obtenir de faibles temps de réponse afin que la tension de polarisation de drain évolue au
même rythme que l’enveloppe du signal RF. Également, un fonctionnement à enveloppe
variable de l’amplificateur implique des variations d’impédances de charge importantes,
de ce fait, le modulateur nécessite une certaine immunité aux variations d’impédance de
charge [43],[44].

Ce type d’architecture à haut rendement est encore largement étudié à l’heure actuelle,
mais présente encore des limitations en termes de performances en présence de signaux
modulés larges bandes. En effet, la difficulté principale repose sur la gestion de signaux
présentant de larges bandes d’enveloppes, ce qui nécessite des modulateurs de polarisation
rapides afin de suivre fidèlement les variations temporelles des enveloppes tout en assurant
un fonctionnement à forte puissance [45].

Ces travaux de thèse portent sur autre type d’architecture à haut rendement utilisant
le principe demodulation de charge. Conformément à l’équation (II.2), le rendement de
l’amplificateur peut être amélioré en maintenant la tension drain-source au fondamental
VDS1 à son maximum. Cette technique s’impose clairement à l’heure actuelle comme l’une
des plus prometteuses du fait de sa facilité d’implémentation, ainsi que de son efficacité
en présence de signaux modulés. Ce deuxième chapitre vise à présenter son principe,
ses bénéfices, et vise à mettre en avant les travaux menés ces dernières années, plus
particulièrement sur l’architecture Doherty.
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2 Techniques de modulation de charge

2.1 Principe de la modulation de charge

Dans le cas d’un amplificateur conventionnel polarisé en classe B, adapté sur sa charge
optimale fort niveau Ropt, le rendement croît graduellement jusqu’à atteindre sa valeur
maximale au début de la zone de compression (courbes rouges des Figures II.5).
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Figure II.5 – (a) Cycles de charge d’un amplificateur en classe B simulés pour trois
valeurs de charge. (b) Rendements de drain et (c) impédances de charge associées.

L’objectif d’un amplificateur à charge modulée est de pouvoir maximiser le rendement
sur une large zone de recul en puissance en modifiant dynamiquement la valeur de la charge
présentée à l’amplificateur. Conformément à la Figure II.5, l’amplificateur est chargé sur
une forte impédance (courbe bleue). Lorsque la puissance d’entrée Pe croît et devient suf-
fisamment importante pour que le cycle de charge atteigne la zone ohmique, l’impédance
présentée au transistor diminue de manière à maintenir une tension drain-source VDS1

maximale sur une large plage de recul en puissance. Ce phénomène est illustré schéma-
tiquement par une rotation progressive du cycle de charge initialement incliné (courbe
bleue) jusqu’à l’impédance optimale fort niveau du transistor (courbe rouge). L’amplifi-
cateur est donc maintenu à son point de compression impliquant une valeur de rendement
élevée (ligne pointillée) sur un large recul en puissance de sortie (OBO : Output Back-Off).
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2.2 Modulation de charge passive à cellule active unique

Le principe de modulation de charge dynamique utilise un réseau d’adaptation de
sortie accordable grâce à des éléments passifs contrôlables en tension possédant une faible
consommation DC. Comme l’illustre la Figure II.6, cette technique consiste à récupérer
l’enveloppe du signal d’entrée afin d’être envoyée sur le réseau d’adaptation de sortie
comme signal de contrôle. L’élément passif accordable, typiquement une capacité variable,
va donc voir sa valeur C(v) changer en fonction des variations de tension de l’enveloppe.
Il en résulte une variation de l’impédance de charge ZL présentée au transistor permettant
un fonctionnement à haut rendement.
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Figure II.6 – Modulation de charge passive : architecture LMPA (Load Modulated Power
Amplifier).

On retrouve à l’heure actuelle différents éléments passifs accordables dans la littérature
tels que des varactors [46], des matériaux BST (Barium Strontium Titanate) [47] ou encore
des MEMS (MicroElectroMechanical Systems).

Malgré de bonnes performances en termes de bande passante (62% de bande relative
réalisée pour [46]), ce type d’architecture souffre de différentes limitations telles qu’une te-
nue en puissance limitée des composants accordables, des pertes des circuits d’adaptation
de sortie, des non-linéarités induites par les composants accordables (capacités variables
fonctionnant sous forte puissance) ainsi que de fortes tensions d’actionnement nécessaires
pour les éléments accordables.

2.3 Combinaison constructive de puissance à deux cellules actives

Contrairement au principe énoncé précédemment, cette technique va cette fois-ci em-
ployer un deuxième transistor RF afin de réaliser une modulation de charge active. Parmi
les topologies présentées dans cette partie, la grande différence réside principalement dans
le circuit de combinaison de sortie, pouvant agir de différentes façons :

— La combinaison de puissance est faite de manière quasi-isolée, c’est-à-dire que les
interactions entre les deux cellules actives sont peu présentes voire inexistantes.
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— La combinaison est non-isolée, les deux cellules actives interagissent alors entre
elles afin de remplir la fonction de modulation de charge.

2.3.1 Combinaison quasi-isolée

L’amplificateur séquentiel

Proposé la première fois par Cripps en 2006 [31], l’amplificateur séquentiel (SPA :
Sequential Power Amplifier) apparait comme une solution permettant de satisfaire un
haut rendement sur un large recul en puissance. Comme présenté sur la Figure II.7, il
comporte deux amplificateurs séparés, combinés en sortie par un coupleur directif large
bande. L’amplificateur principal est polarisé en classe AB ou B et l’amplificateur auxiliaire
est polarisé en classe C afin d’obtenir une conduction différée. L’amplificateur auxiliaire
possède une puissance supérieure à celle du principal. Pour de faibles puissances d’entrée,
seul l’amplificateur principal est en conduction. Lorsque ce dernier atteint sa puissance de
saturation, l’amplificateur auxiliaire se déclenche, ce qui compense la compression de gain
du principal. L’efficacité énergétique globale est alors améliorée, impliquant un maximum
de rendement sur une large plage de recul en puissance.
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Figure II.7 – Synoptique général d’un Sequential Power Amplifier (SPA).

Les travaux de [48] présentent deux critères essentiels pour la conception d’un SPA :
le facteur de couplage du coupleur directif de sortie k qui doit être optimisé suivant les
performances recherchées, et le rapport de puissance entre les deux amplificateurs (OPCR :
Output Power Capability Ratio) qui impactera également la largeur de recul de puissance
et la valeur du rendement (Figure II.8).

L’une des plus grandes difficultés de cette architecture est d’assurer la mise en phase
des signaux des deux voies sur le port de sortie sur toute la bande de fréquences considérée.
Bien qu’une partie de la puissance de sortie de l’auxiliaire soit dissipée dans une charge
adaptée connectée au quatrième port du coupleur directif, un couplage autour de 7 dB
semble être un compromis intéressant entre puissance dissipée et puissance utile de sortie
[49], [48].
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(a) (b)(a) (b)

Figure II.8 – Courbes de rendement calculées dans [48]. (a) Variation du rendement
pour plusieurs OPCR pour un facteur de couplage fixe de k = 8, 5dB et (b) variations du
rendement pour plusieurs facteurs de couplage k lorsque l’OPCR est fixé à 3,5dB.
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Figure II.9 – Amplificateur équilibré utilisant des coupleurs hybrides reconfigurables et
courbe de rendement associée [50].

D’autres travaux de [50] proposent une gestion statique du niveau de puissance de
sortie à l’aide de coupleurs hybrides 90° dont certains accès sont commutés sur différentes
charges (circuit ouvert ou court-circuit). Ces différents accès commutés permettent de
modifier le déphasage induit par le coupleur de manière statique et permettent ainsi de
créer des paliers de puissance de sortie comme présenté sur la Figure II.9. En revanche,
l’utilisation de dispositifs commutés implique des discontinuités, notamment traduites
sous forme de raies spectrales (spurious) dans le spectre de sortie.

L’amplificateur équilibré à charge modulée

L’architecture LMBA (Load Modulated Balanced Amplifier) introduite par [51] en
2016 est basée sur l’utilisation d’un amplificateur équilibré. De manière conventionnelle,
une structure équilibrée utilise des coupleurs hybrides d’impédance Z0 en entrée et sortie,
dont les accès ISO sont refermés sur Z0. Pour l’architecture LMBA en revanche, un signal
externe contrôlé en amplitude et en phase est injecté dans l’accès ISO de sortie afin de
moduler la charge présentée aux transistors, comme le montre la Figure II.10.

Afin de mieux comprendre le phénomène de modulation de charge mis en jeux au sein
de cette architecture, il est utile de partir de l’analyse d’un coupleur hybride 3-dB idéal,
représenté par sa matrice impédance (Figure II.11).

Page 53



Alexis Courty

RFout

RFin

Signal de 

contôle

( Pc , jc )

Ic

-Ib

-jIb

A

B

1

2

34

RFout

RFin

Signal de 

contôle

( Pc , jc )

Ic

-Ib

-jIb

A

B

1

2

34

(Pin)

Z0

Z0

Z0

(Pout)

Z0

Z4

Z2

RFout

RFin

Signal de 

contôle

( Pc , jc )

Ic

-Ib

-jIb

A

B

1

2

34

(Pin)

Z0

Z0

Z0

(Pout)

Z0

Z4

Z2
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1122

33 44

I1 V1
I2

I3 I4

PA1

PA2

Z0

Contrôle

Sortie12

3 4

I1 V1
I2

I3 I4

PA1

PA2

Z0

Contrôle

Sortie

Figure II.11 – Coupleur hybride 90◦ et matrice impédance correspondante.

La numérotation utilisée suppose que les deux transistors (représentés par des sources
de courant) sont connectés sur les ports n◦2 et n◦4 tels que :

I2 = −Ib et I4 = −jIb (II.3)

La source de contrôle externe, également représentée par une source de courant est
connectée sur le port n◦3 et fourni :

I3 = −jIcejΦc (II.4)

Enfin, le port n◦1 correspond à l’accès de sortie connecté sur une impédance Z0 tel
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que :

V1 = −Z0I1 (II.5)

Le développement de la matrice impédance ainsi que les équations (II.3), (II.4) et
(II.5) permettent ainsi d’obtenir les impédances présentées aux deux cellules actives :

ZA = Z2 =
V2

I2

= Z0
−j
√

2I3 − jI4

I2

= Z0

(
1 +
√

2
Ic
Ib
ejΦc

)
(II.6)

ZB = Z4 =
V4

I4

= Z0
−j
√

2I1 − jI2

I4

= Z0

(
1 +
√

2
Ic
Ib
ejΦc

)
(II.7)

L’impédance présentée aux transistors A et B peut ainsi être modulée en ajustant
l’amplitude et la phase du courant issu de la source de contrôle. De plus, grâce à la
structure équilibrée, l’impédance est modulée de façon identique sur les deux ports. La
Figure II.12 présente la simulation d’un amplificateur LMBA et l’évolution des coefficients
de réflexion vus par les cellules actives en fonction de la commande externe appliquée.
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Figure II.12 – Modulation de charge vue par les deux transistors à plusieurs niveaux de
courant de contrôle Ic et pour un balayage de la phase Φc de 0◦ à 360◦. Simulation réalisée
sur deux transistors 10 W CGH40010F à une puissance d’entrée de 28 dBm.

L’abaque précédente illustre la possibilité de maintenir les transistors dans leur zone
de performance optimale en sélectionnant judicieusement les combinaisons de Ic et Φc à
chaque niveau de puissance d’entrée. Une loi de commande uniformément variable per-
mettra ainsi de maintenir un rendement élevé sur une large plage de recul en puissance,
conformément à la Figure II.13.

Cette technique d’amplification innovante, développée il y a quelques années, présente
déjà d’excellente performances dans la littérature. Les travaux de [51] présentent des
performances en rendement supérieures à 60% sur une bande passante dépassant l’octave
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Figure II.13 – Rendement de drain simulé pour quatre points de puissance d’entrée avec
et sans contrôle externe. Pour chaque point, la source de courant de contrôle délivrant
200 mA voit sa phase Φc varier de 0◦ à 360◦.

en bande L. La technique du « RF-input LMBA » consistant à utiliser une entrée unique,
connectée à l’étage de puissance et à un amplificateur de contrôle, a également été abordée
par [52]. Le travail le plus abouti sur cette technique à l’heure actuelle à récemment été
publié par [53], présentant une étude théorique complète et un comparatif avec d’autres
architectures à modulation de charge telles que l’architecture Doherty.

Principe de l’outphasing

Cette technique consiste à convertir un signal d’entrée modulé en amplitude et en
phase Sin(t) en deux signaux à enveloppe constante S1(t) et S2(t) conservant uniquement
la modulation de phase ainsi qu’une modulation de phase θ supplémentaire. Une fois ce
traitement numérique effectué (« séparation des composantes du signal » : SCS), les deux
signaux sont équi-amplitudes et leur phase varie en fonction des fluctuations d’amplitude
du signal d’entrée (Figure II.14). La technique d’outphasing permet de reconstituer un
signal à enveloppe variable Sout(t) par l’intermédiaire de recombinaisons vectorielles de
signaux CW à travers un circuit de combinaison de sortie.

Cette technique aux propriétés intéressantes en termes de rendement est expliquée
dans [43]. Il n’est pas choisi ici de l’aborder dans le détail, cependant, on peut mettre en
avant deux architectures issues du principe d’outphasing mais dont le circuit de combi-
naison de sortie diffère :

— la technique outphasing développée par H. Chireix en 1935 [54], utilisant un com-
bineur non-isolé et qui sera présentée dans la partie suivante.

— la technique LINC (Linear amplification with NonLinear Components) introduite
pour la première fois par D. Cox en 1974 [55], utilisant un combineur isolé de
type combineur de Wilkinson. Ce combineur réalise une recombinaison vectorielle
pure avec une forte linéarité. Cependant, l’utilisation de ce type de circuit induit
des pertes importantes si les signaux à ses accès ne sont pas parfaits (déséquilibre
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Figure II.14 – Principe de fonctionnement de la technique d’outphasing.

d’amplitude, déphasage parasite) et pour de faibles amplitudes d’enveloppe ins-
tantanée. Ces pertes, traduites par une dissipation importante dans le combineur
résistif, impactent rapidement le rendement moyen. Cette technique s’avère donc
plus adaptée pour des signaux à faible PAPR.

2.3.2 Combinaison non-isolée

Technique outphasing : Combineur Chireix

La deuxième architecture se basant sur la technique d’outphasing présentée sur la Fi-
gure II.14 utilise un combineur de sortie sans pertes, autorisant une modulation de charge
entre les deux cellules actives mais ayant également pour impact de dégrader la linéarité
contrairement au combineur Wilkinson.

Le circuit de combinaison proposé par H. Chireix, présenté sur la Figure II.15, est
composé de deux lignes quart d’onde d’impédance caractéristique Z0. Par sa structure
non-isolée, le combineur Chireix autorise donc une interaction entre les deux amplifi-
cateurs, rendant ainsi son analyse plus complexe que celle du combineur isolé. Ce type
d’architecture nécessite une analyse mathématique conséquente, notamment illustrée dans
[43]. Une simple description de son fonctionnement sera donnée ici.

Les admittances Y1 et Y2 présentées à chaque amplificateur peuvent être détermi-
nées via la matrice chaîne du combineur et décomposées sous forme complexe via leur
conductance et susceptance :

Page 57



Alexis Courty

Rch

V
1

 =
 A

m
a
x
.e

jq
V

2
 =

 A
m

a
x .e

-jq

Z0 , l/4 Z0 , l/4

Y1 Y2

Vs

I1 I2I3 I4

Is

50W
V

1
 =

 A
m

a
x
.e

jq

Y1

I1 V
2

 =
 A

m
a
x .e

-jqY2

I2

-B(q) B(q)G(q) G(q)

Rch

V
1

 =
 A

m
a
x
.e

jq
V

2
 =

 A
m

a
x .e

-jq

Z0 , l/4 Z0 , l/4

Y1 Y2

Vs

I1 I2I3 I4

Is

50W
V

1
 =

 A
m

a
x
.e

jq

Y1

I1 V
2

 =
 A

m
a
x .e

-jqY2

I2

-B(q) B(q)G(q) G(q)

Figure II.15 – (a) Combineur Chireix et (b) son modèle équivalent en éléments localisés.

Y1 =
I1

V1

=
2Rchcos

2(θ)

Z2
0

− jRchsin(2θ)

Z2
0

= G(θ)− jB(θ)

Y2 =
I2

V2

=
2Rchcos

2(θ)

Z2
0

+ j
Rchsin(2θ)

Z2
0

= G(θ) + jB(θ)

Les deux cellules actives voient donc des variations de charge en fonction de l’angle de
déphasage θ, ce qui impacte directement le rendement du combineur :

ηchireix =
G√

G2 +B2
= cos(θ)

On constate que son rendement chute en fonction de θ avec une valeur maximale en
θ = 0°. Ceci est dû aux parties imaginaires des admittances de chaque amplificateur.

Afin de contrer ce phénomène et de réduire cette sensibilité sur θ, Chireix proposa
de compenser les parties imaginaires des admittances en utilisant des réactances paral-
lèles de compensation, comme décrit dans la Figure II.16. En ajoutant ces éléments de
signes opposés aux susceptances du circuit initial, les admittances vues par l’amplificateur
deviennent :
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Figure II.16 – Technique de compensation de susceptance proposée par Chireix

Le rendement du combineur Chireix devient alors :

ηchireix =
G√

G2 + (B −Bcomp)2
=

2cos2(θ)√
(2cos2(θ))2 + (sin(2θ)− sin(2θcomp))2

On constate qu’en choisissant judicieusement la valeur de la susceptance de compen-
sation, le rendement du combineur peut être fortement amélioré sur un large recul en
puissance. En effet, comme le décrit la Figure II.17, des valeurs de rendement très inté-
ressantes peuvent être atteintes sur des reculs en puissance supérieurs à 10 dB, rendant
cette technique extrêmement avantageuse en présence de signaux modulés à fort PAPR.
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Figure II.17 – Courbes de rendement du combineur Chireix simulées pour plusieurs
angles de compensation θcomp.
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Technique Doherty

Dans cette structure, les modulations de charge actives qui s’appliquent sur les deux
amplificateurs de puissance ne sont pas identiques et sont réalisées au travers d’un com-
bineur de puissance non-isolé. Cette technique faisant l’objet de ces travaux de thèse est
traitée et développée plus longuement dans la partie suivante (3).

3 La technique d’amplification Doherty

3.1 Étude théorique générale

Proposée pour la première fois par W. Doherty en 1936 [56], l’architecture Doherty
avait initialement pour but d’améliorer le rendement énergétique d’amplificateurs à tubes
microondes de fortes puissances. Du fait de ses excellentes performances en rendement
en présence de signaux modulés et de l’apparition de semi-conducteurs à grand gap, tels
que le GaN, cette architecture a fait l’objet de nombreuses recherches et est couramment
implémentée dans les systèmes de radiocommunications existants.

Zc, λ/4 @ f0

Zc, λ/4 @ f0

Principal

Auxiliaire

Charge

RFin

Zc, λ/4 @ f0

Zc, λ/4 @ f0

Principal

Auxiliaire

Charge

RFin

Figure II.18 – Architecture conventionnelle de l’amplificateur Doherty

La topologie conventionnelle est basée sur la combinaison de deux amplificateurs à tra-
vers une ligne quart d’onde d’impédance caractéristique ZC . Cette architecture, présentée
sur la Figure II.18, est composée d’un amplificateur principal, généralement polarisé en
classe AB/B, dont l’impédance de charge va graduellement varier en fonction du niveau
de puissance d’entrée. L’amplificateur auxiliaire, polarisé en classe C, va agir comme une
charge active sur l’amplificateur principal de façon différée. La puissance d’entrée est ré-
partie dans les deux amplificateurs grâce à un diviseur de puissance Wilkinson. Afin de
compenser le retard de phase entre les deux voies, une ligne quart d’onde est ajoutée à
l’entrée de la branche auxiliaire.

3.2 Principe de fonctionnement théorique

Le principe de modulation de charge peut être décrit à l’aide de la Figure II.19, où une
source de tension impose une différence de potentiel aux bornes d’une charge, elle-même
étant connectée à une source de courant.
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Figure II.19 – Principe théorique de la modulation de charge

Dans cette configuration, l’impédance Z présentée à la source de tension est propor-
tionnelle au courant IL traversant la charge commune R, soit :

Z =
V

I
=
R(I + Ic)

I
=
RIL
I

L’injection du courant Ic autorise donc une modulation de la charge Z.
Ce circuit peut être synthétisé à la fréquence centrale à l’aide de deux sources de

courant I1 et I2 connectées sur la même charge commune R, mais avec la présence d’un
inverseur d’impédance sur la voie 1. Comme pour le circuit précédent, l’impédance Z est
modulée par l’injection de courant I2, mais est cette fois-ci inversée dans le plan de la
source 1 grâce à l’effet λ/4. L’impédance présentée à la source 1 est donc modulée et
inversée telle que :

Z1 =
V1

I1

=
Z2

c

Z
=

Z2
c

R(I1 + I2)
I1

3.2.1 Implémentation : Doherty conventionnel 6-dB

Pour l’étude théorique de l’amplificateur Doherty, considérons deux sources de courant
idéales contrôlées dont le courant maximal est noté Imax et pour lesquelles l’excursion de
tension est limitée par une tension maximale Vmax et une tension de coude Vk (Figure
II.20). Ces deux générateurs, connectés au combineur de puissance représenté sur la Figure
II.21 et fonctionnant à une fréquence centrale f0, sont assimilés à la réponse au fondamental
de deux transistors fonctionnant en classe B dont l’impédance de charge optimale pour
un fonctionnement fort niveau peut être définie comme :

Ropt =
VDS0 − Vk

Imax
2

(II.8)

Par décomposition en série de Fourier, le courant IDS(t) peut être écrit comme suit :

IDS(t) =
Ip
π

+
Ip
2

cos(ωt) +
2Ip
3π

cos(2ωt) + ... (II.9)
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Figure II.20 – Caractéristiques DC I/V idéales des deux transistors considérés.

Les fréquences harmoniques supérieures seront considérées court-circuitées pour la
suite de l’étude.
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Figure II.21 – Schéma idéal du combineur de sortie de l’amplificateur Doherty

Pour les calculs à venir dans cette partie, plusieurs paramètres sont à définir :

— RL=Ropt/2, l’impédance de charge connectée au noeud commun ;

— Zc=2RL, l’impédance caractéristique de la ligne quart d’onde ;

— VDS0=RoptImax/2, la tension de polarisation de drain des deux transistors ;

— α1 et α2, les variables de contrôle des sources 1 et 2 respectivement, avec 0 6 α1,α2

61 ;

Page 62



Chapitre 2 - Amplificateurs de puissance à charge modulée

— ϕ=Arg(I2)− Arg(I1), le déphasage entre les deux courants.

Ces travaux de thèse portent sur une architecture de type « Doherty numérique »,
utilisant un contrôle numérique du signal d’entrée en amplitude et phase sur chacune des
voies, les variables α1, α2 et ϕ seront donc de nouveaux degrés de liberté par rapport à
un Doherty conventionnel pour lequel la distribution de puissance en entrée est figée.

Du fait de leur polarisation en classe B, les quantités de courant au fondamental
fournies par ces sources peuvent être exprimées telles que :

I1 =
Imax

2
α1 et I2 =

Imax

2
α2e

jϕ (II.10)

De même, la quantité de courant continu en classe B est égale à :

IDC1 =
Imax

π
α1 et IDC2 =

Imax

π
α2 (II.11)

L’étude présentée ici a pour objectif de déterminer la loi de variation du générateur 2,
α2=f(α1), permettant d’obtenir un rendement énergétique maximal. La fonction à maxi-
miser est alors la suivante :

η =
P1 + P2

VDS0(IDC1 + IDC2)
=

1
2
<(V1I

∗
1 ) + 1

2
<(V2I

∗
2 )

RLImax(IDC1 + IDC2)
(II.12)

Cette fonction sera optimisée pour chaque valeur courante de α1 en imposant une
contrainte sur le module des tensions V1 et V2 aux bornes des sources de courant, ne
devant pas excéder la valeur de la tension de polarisation VDS0 :

max(|V1|; |V2|) 6 VDS0 (II.13)

Le combineur de puissance illustré sur la Figure II.21 peut être décrit par sa matrice
chaîne globale à la fréquence centrale, résultant de la mise en cascade des matrices de la
ligne λ/4 et de la résistance de charge RL :V1

I1

 =

j
Zc

RL

jZc

j

Zc

0


 V2

−I2

 (II.14)

Le développement de cette matrice mène aux équations suivantes :
V1 =

jZc

RL

V2 − jZcI2

I1 =
j

Zc

V2

(II.15)
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La puissance fournie par le générateur 1 au fondamental s’écrit :

P1 =
1

2
<(V1I

∗
1 )

=
1

2
<
((

jZc

RL

V2 − jZcI2

)(
− j

Zc

V ∗2

))

=
1

2

|V2|2

RL

− 1

2
<(V ∗2 I2)

(II.16)

De même, la puissance fournie par le générateur 2 est égale à :

P2 =
1

2
<(V2I

∗
2 )

=
1

2
<
(
I1
Zc

j

(
−j V

∗
1

Zc

+ j
I∗1Zc

RL

))

=
1

2

Z2
c |I1|2

RL

− 1

2
<(I1V

∗
1 )

=
1

2

|V2|2

RL

− 1

2
<(V ∗1 I1)

(II.17)

Finalement, la puissance combinée et transmise à la charge RL est égale à :

P3 =
1

2
<(V3I

∗
3 )

=
1

2
<
(
V2

((
−V

∗
2

RL

+ I∗2

)
− I∗2

))

= −1

2

|V2|2

RL

(II.18)

La somme algébrique de plusieurs puissances actives dans un circuit sans pertes est
nulle. Ceci est confirmé par l’équation (II.19).

P1 + P2 = −P3 = −1

2
<(V3I

∗
3 ) (II.19)

Afin de simplifier les équations par la suite, on posera :
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A =
1

2

|V2|2

RL

(II.20)

Les expressions des impédances Z1 et Z2 vues par les sources 1 et 2 respectivement
sont déterminées à partir du développement de la matrice (IV.13) :

Z1 =
V1

I1

=
Z2

c

RL

− Z2
c

I2

V2

=
Z2

c

RL

− jZc
I2

I1

Z2 =
V2

I2

= −jZc
I1

I2

(II.21)

Il en résulte donc les expressions des puissances suivantes :

P1 = A− 1

2
|V2|2<

(
j
I2

I1

1

Zc

)

= A− 1

2
|V2|2<

(
j

∣∣∣∣I2

I1

∣∣∣∣ cos(ϕ)

Zc

−
∣∣∣∣I2

I1

∣∣∣∣ sin(ϕ)

Zc

)

= A+
1

2

|V2|2
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∣∣∣∣I2

I1

∣∣∣∣ sin(ϕ)

(II.22)

P2 = A− 1

2
|I1|2<
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c

RL

+ jZc
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I1
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(II.23)

La Figure II.22(a) représente l’évolution des puissances précédentes en fonction du
déphasage ϕ. La puissance P1 évolue autour d’une valeur moyenne de A et la puissance
P2 autour de 0. Pour tout déphasage ϕ compris entre 0 et π, la puissance P2 est négative.
La puissance P3 récoltée sur la charge reste constante pour tout déphasage appliqué entre
les deux voies, ce qui est conforme aux équations (II.18) et (II.19). La valeur de phase
optimale pour obtenir un rendement maximal pourrait alors prendre toutes les valeurs
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où P2 > 0. Cependant, si l’on observe l’équation (II.24) tracée sur la Figure II.22(b),
le module de la tension aux bornes du générateur 1 devient supérieur à VDS0 pour de
nombreuses valeurs de phases où P2 est positive.

V1 =
jZc

RL

V2 − jZcI2

V1 =
Z2

c

RL

|I1| − jZc|I2|ejϕ

|V1| =

√(
Z2

c

RL

|I1|+ |I2|Zc sin(ϕ)

)2

+ (Zc|I2| cos(ϕ))2

(II.24)

Le point de fonctionnement au maximum de puissance du Doherty, satisfaisant la
contrainte imposée est obtenu si et seulement si une différence de phase de ϕ = −π/2 +
2kπ est appliquée. Dans ces conditions, la combinaison de puissance est optimale et la
contrainte sur le module des tensions est respectée. Cette valeur de ϕ sera conservée
jusqu’à la fin de l’étude.
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Figure II.22 – (a) Évolution des puissances P1 (rouge) et P2 (bleu) en fonction du
déphasage ϕ lorsque

∣∣∣ I2I1 ∣∣∣ = 1 et |V2| = VDS0. La zone hachurée représente des valeurs où

P2 est négative. (b) Évolution du module de V1 normalisé par la tension de polarisation
VDS0 pour |I1| = |I2| = Imax/2.

Afin de calculer et d’optimiser l’expression du rendement, les puissances au fonda-
mental et au continu doivent être réécrites en fonction des variables de commande α1 et
α2. De façon indépendante à l’implémentation future, on considère la consommation d’un
transistor en classe B par souci de simplification.

PDC = PDC1 + PDC2 =
Imax

π
VDS0(α1 + α2) =

RLI
2
max

π
(α1 + α2) (II.25)
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RL
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RL

4
I2
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(
2 +

α2

α1

sin(ϕ)
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(II.26)

P2 = −1

2
Zc|I1|2

∣∣∣∣I2

I1

∣∣∣∣ sin(ϕ)

P2 = −RL

4
I2
maxα

2
1

α2

α1

sin(ϕ)

(II.27)

Ainsi, la combinaison de (II.25), (II.26) et (II.27) permet d’obtenir le rendement sui-
vant :

η =
P1 + P2

PDC

=
πα2

1

2(α1 + α2)
(II.28)

Conformément à l’équation (II.28), le rendement peut être représenté en fonction du
niveau d’entrée α1 pour plusieurs valeurs de α2.
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Figure II.23 – Évolution du rendement en fonction du niveau α1 pour différentes valeurs
de α2.

On constate que le générateur 2 doit rester éteint pour toute valeur de α1 inférieure
à 0,5 afin d’obtenir un rendement optimal. Un retard de conduction sera donc nécessaire
pour le générateur 2. Pour des niveaux d’entrée supérieurs (0,5< α1 61), une variation
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appropriée de la commande α2 en fonction de α1 peut donc permettre de maximiser le
rendement tout en respectant les contraintes imposées en (II.13). Pour cela, les équations
en (II.15) peuvent être réécrites en fonction des variables de commande :

⇔


V1 =

4R2
L

RL

Imax

2
α1 − j2RL

Imax

2
α2e−j

π
2

V2 = −j2RL
Imax

2
α1

⇔


|V1| = VDS0(2α1 − α2)

|V2| = VDS0α1

(II.29)

Dans le but de respecter la contrainte imposée, la condition de variation de α2 peut
donc s’écrire :

VDS0(2α1 − α2) 6 VDS0

α2 > 2α1 − 1 (II.30)

En injectant cette loi de variation dans (II.28), on obtient l’expression de l’enveloppe
de la courbe de rendement théoriquement offerte par l’amplificateur Doherty :

η =
π

2
α1 pour (0 6 α1 6 0, 5)

η =
π

2

α2
1

3α1 − 1
pour (0, 5 < α1 6 1)

(II.31)

Cette loi de variation peut également être extraite par utilisation d’un optimiseur
fonctionnant sous contrainte. La Figure II.24 présente les résultats d’optimisation obtenus.
En faisant varier linéairement α1, l’optimiseur calcule la valeur de α2 permettant d’obtenir
un rendement maximal tout en gardant les tensions V1 et V2 inférieures à la tension de
polarisation VDS0.

Plusieurs conclusions peuvent être dégagées des courbes obtenues :

— La loi de variation du courant I2 nécessite un retard de conduction mais également
un accroissement deux fois plus important que le courant I1 lorsque le générateur
2 est en conduction.

— La tension V2 croît linéairement sur toute la plage de variation de α1. La tension
V1 en revanche atteint sa valeur limite de VDS0 à partir du point de transition
(α1 = 0, 5). L’action du générateur 2 permet de maintenir V1 maximale pour tout
niveau d’entrée supérieur.
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Figure II.24 – Variations théoriques des paramètres de l’amplificateur Doherty : courants,
tensions, impédances et rendement associé.

— L’impédance résultante Z1 est ainsi modulée d’un facteur 2 grâce à l’action du gé-
nérateur 2. L’impédance Z2 est quant à elle modulée d’une valeur infiniment grande
vers la même valeur que le générateur 1 en fort niveau.

— Finalement, le rendement présente deux « pics » à la valeur maximale de 78,5%. Le
premier maximum a lieu à la puissance de transition (α1 = 0, 5) que l’on nommera
par la suite puissance d’OBO (Output Back-Off ) et dont la valeur αBO défini le
seuil de déclenchement du générateur 2. Le deuxième maximum de rendement a
lieu lorsque la puissance d’entrée est maximale (α1 = 1) que l’on nommera par la
suite puissance de saturation. À cause de la contrainte imposée, le rendement
ne peut être maintenu à sa valeur maximale de 78,5% dans la zone de modulation
de charge et possède ainsi une forme parabolique.

— Ces lois de variation des courants I1 et I2 permettant d’obtenir le fonctionnement
Doherty correspondent à la meilleure solution atteignable en termes de rendement.
L’efficacité énergétique est à sa valeur maximale pour toute valeur de α1.
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3.2.2 Architecture Doherty asymétrique

Le résultat précédent correspond au cas typique de l’amplificateur Doherty où le ren-
dement est optimisé sur la moitié de l’excursion d’entrée (de α1 = αBO = 0, 5 à α1 = 1)
et donne une optimisation du rendement sur 6-dB de recul en puissance. En revanche, le
premier pic de rendement présent au point d’OBO peut être décalé afin d’élargir ou de
rétrécir la zone de modulation de charge.

Considérons le combineur de sortie illustré sur la Figure II.25, où cette fois-ci un
facteur k est appliqué au courant de la source 2, traduisant le fait qu’un transistor k fois
plus grand est employé. Les courants au fondamental et au DC de la source 2 deviennent
alors :

I2 = k
Imax

2
α2ejϕ et IDC2 = k

Imax

π
α2 (II.32)
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Figure II.25 – Combineur de sortie d’un Doherty utilisant deux cellules actives asymé-
triques.

Dans ces conditions, la charge commune connectée au noeud commun prend la valeur
suivante :

RL =
Ropt

1 + k
(II.33)

Le générateur 2 reste éteint jusqu’à ce que le niveau d’entrée dépasse la valeur seuil,
soit α1 = αBO. À cette puissance de transition, le générateur 1 voit son premier pic de
rendement car sa tension V1 atteint sa valeur seuil VDS0 :

Imax

2
αBO

R2
opt

Ropt
1+k

=
RoptImax

2

αBO =
1

1 + k
(II.34)
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De plus, ce seuil de déclenchement définit directement la valeur de recul en puissance
de sortie (en dB). Il est donné par l’expression :

PBO = 20.log(αBO) = −20.log(1 + k) (II.35)

Afin d’obtenir une expression du rendement en fonction du facteur d’asymétrie k entre
les deux générateurs, il est nécessaire de réécrire les équations des puissances continues et
fondamentales provenant des équations (II.22), (II.23) et (II.25) :

P1 =
RoptI

2
max

8
α2

1

[
1 + k + k

α2

α1

sin(ϕ)

]

P2 = −RoptI
2
max

8
α2

1k
α2

α1

sin(ϕ) (II.36)

PDC =
I2
max

π

Ropt

2
(α1 + kα2)

Les équations précédentes permettent donc d’exprimer le rendement en fonction de k :

η =
P1 + P2

PDC

=
π

4

α2
1(1 + k)

α1 + kα2

(II.37)

Comme pour le Doherty conventionnel présenté dans la partie précédente, on peut
représenter les variations du rendement en fonction de α1 pour plusieurs valeurs de α2.
La Figure II.26 présente un faisceau de courbes obtenues pour k = 2. On constate que le
premier pic de rendement est cette fois-ci décalé à une valeur de αBO = 0, 33, autorisant
ainsi un recul en puissance d’environ 9,5-dB. Pour des niveaux de puissance inférieurs le
générateur 2 demeure éteint de façon à assurer le rendement optimal. De façon analogue
au cas symétrique, pour toute puissance supérieure à αBO, une loi de variation de α2

appropriée permet d’obtenir un rendement maximal tout en satisfaisant la contrainte
imposée sur V1 et V2.

Pour cela, l’équation (II.15) peut être réécrite en fonction de α1, α2 et k :
V1 =

Z2
c

RL

I1 − ZcI2

V2 = −jZcI1

⇔


|V1| = VDS0 [(1 + k)α1 − kα2]

|V2| = VDS0α1

(II.38)

La loi de variation optimale respectant la contrainte peut donc s’écrire :
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Figure II.26 – Évolution du rendement en fonction du niveau α1 pour différentes valeurs
de α2 lorsque le facteur d’asymétrie est fixé à k = 2.

VDS0 > VDS0 [(1 + n)α1 − kα2]

α2 >

(
1 + k

k

)
α1 −

1

k
(II.39)

Finalement, en injectant cette loi de variation dans l’expression du rendement (II.37),
on obtient une expression généralisée en fonction du facteur d’asymétrie :

η =
π

4
α1(1 + k) pour (0 6 α1 6 αBO)

η =
π

4

α2
1(1 + k)

2α1 + kα1 − 1
pour (αBO < α1 6 1)

(II.40)

La Figure II.27 présente les courbes de rendement, tensions, courants et impédances
obtenues pour différents facteurs d’asymétrie (k = 1, 2, 3).

Contrairement au cas symétrique, la loi de variation de I2 varie fortement en fonction
du facteur k appliqué. Par exemple, dans le cas où k = 2 (9,5-dB d’OBO), une quantité
de courant I2 deux fois supérieure à I1 sera nécessaire afin d’obtenir les performances
en rendement théoriques. D’un point de vue implémentation, cela nécessite l’utilisation
d’une cellule active de taille deux fois plus importante, permettant de délivrer un courant
I2 suffisant dans la zone de modulation de charge.

L’étude théorique présentée dans cette partie a permis de mettre en avant les lois de
variation des quantités de courant au fondamental nécessaires pour obtenir un rendement
maximal dans la zone de modulation de charge en fonction du facteur d’asymétrie k

Page 72



Chapitre 2 - Amplificateurs de puissance à charge modulée

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

20

40

60

80

0

100

a1

h
 (

%
)

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

0.0

3.0

a1

I 1
 e

t 
I 2

 n
o

rm
a
li

sé
s

V
1
 e

t 
V

2
 n

o
rm

a
li

sé
s

V1

V2

I1

I2

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

1

2

3

4

0

5

a1

Z
1
 e

t 
Z

2
 n

o
rm

a
li

sé
s

k=1

k=2

k=3

Z1

Z2

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

0.2

0.4

0.6

0.8

0.0

1.0

a1

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

20

40

60

80

0

100

a1

h
 (

%
)

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

0.5

1.0

1.5

2.0

2.5

0.0

3.0

a1

I 1
 e

t 
I 2

 n
o

rm
a
li

sé
s

V
1
 e

t 
V

2
 n

o
rm

a
li

sé
s

V1

V2

I1

I2

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

1

2

3

4

0

5

a1

Z
1
 e

t 
Z

2
 n

o
rm

a
li

sé
s

k=1

k=2

k=3

Z1

Z2

0.2 0.4 0.6 0.80.0 1.0

0.2

0.4

0.6

0.8

0.0

1.0

a1

Figure II.27 – Variations des paramètres théoriques du principal (trait plein) et de
l’auxiliaire (trait pointillé) pour différents facteurs d’asymétrie.

appliqué entre les deux cellules actives, tout en respectant les contraintes imposées pour
les tensions maximales admissibles. Cependant, la non-idéalité des transistors utilisés ainsi
que les contraintes de mise en oeuvre pour obtenir les lois de commande théoriques doivent
être prises en compte lors d’une conception.

3.3 Implémentation avec des transistors réels

3.3.1 Prise en compte des effets réactifs parasites

Dans le cadre d’une conception d’amplificateur, les circuits théoriques étudiés précé-
demment utilisant des sources de courant idéales permettent d’établir les lois de variation
théoriques nécessaires à l’obtention des performances offertes par l’amplificateur Doherty.
Néanmoins, l’utilisation de transistors à effet de champ impose la prise en compte d’élé-
ments réactifs qui complexifient grandement l’étude.

Ces éléments parasites peuvent être modélisés de façon simplifiée par une capacité
équivalente au fondamental à fort niveau Cout (détaillé dans le chapitre 1) et une self Lout

provenant de la mise en boitier du transistor (gate, source, drain feeders, bondings...).
Une méthode simple d’estimation de ces paramètres est présentée sur la Figure II.28.

Le transistor utilisé est simulé en paramètres [S] lorsqu’il est pincé et polarisé à sa
tension de drain nominale. Aucun signal RF n’est envoyé sur la grille (connectée à 50Ω).
Dans cette configuration, la partie imaginaire de l’impédance Z22 vue en sortie du tran-
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Figure II.28 – Simulation en paramètres [S] d’un transistor HEMT GaN (CREE
CGH40010F) permettant d’estimer les éléments intrinsèques de sortie Cout et Lout.

sistor correspond à la réponse des éléments réactifs de sortie, c’est-à-dire Cout et Lout (en
négligeant les autres éléments parasites introduits par le boitier). Leur valeur est alors
estimée en ajustant la réponse d’un circuit LC avec la réponse en sortie du transistor.

Cette méthode permet donc d’estimer de façon simple les éléments réactifs équivalents
sans la nécessité de développer un modèle compact. Par approximation, les valeurs sont
considérées constantes le long du cycle de charge fort signal. De façon réelle, une déviation
de ces paramètres par effet non-linéaire est attendue, cependant, cette approche simple
permet d’obtenir facilement les tendances fréquentielles du circuit équivalent de sortie
nécessaires à la conception d’un amplificateur large bande.

La prise en compte de ces éléments, et notamment la capacité Cout s’avère cruciale
dans une conception car ils induisent une dispersion fréquentielle importante de la zone
d’impédance optimale [21], réduisant les performances de l’amplificateur en large bande.

Afin de réaliser une étude approfondie de l’amplificateur en fonction de la fréquence,
considérons le schéma électrique de la Figure II.29 incluant les parasites de sortie de
chaque transistor. Les valeurs de Zc et RL sont fixées à Ropt et Ropt/2 respectivement pour
obtenir un fonctionnement conventionnel 6-dB. Les deux sources de courant, considérées
identiques, sont désormais nommées principale et auxiliaire et délivrent une quantité
de courant au fondamental Ip et Ia respectivement.

L’étude réalisée à la fréquence centrale f0 dans la partie 3.2.1 s’avère bien plus complexe
lorsque la fréquence de fonctionnement f varie. En effet, la matrice chaîne de la ligne quart
d’onde peut dans ce cas s’écrire :
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Figure II.29 – Combineur de puissance Doherty avec prise en compte des éléments in-
trinsèques des transistors.
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L’inversion d’impédance réalisée au recul de puissance correspondant à l’OBO à la
fréquence centrale n’est plus assurée pour des fréquences différentes de f0. L’impédance
de charge 2Ropt présentée au transistor principal n’est donc pas maintenue sur une large
bande. C’est notamment à ce point de transition que la contrainte est la plus forte car
le facteur de transformation est élevé (typiquement 4 pour le Doherty conventionnel).
D’après la limite de Bode-Fano, présentée dans le chapitre 1, on constate que ce point est
le plus contraignant en termes de bande passante. La Figure II.30 illustre le comporte-
ment de l’amplificateur (sans prise en compte des parasites de sortie) sur une bande de
fréquences relative de 50%. Pour des fréquences f s’éloignant de la fréquence centrale, la
tension de sortie du principal Vp n’est pas maintenue à sa valeur maximale VDS0 dans la
zone de modulation de charge, ceci implique donc une dégradation rapide du rendement
dans cette plage de puissance.

Une autre représentation telle que la Figure II.31 permet d’observer l’évolution du ren-
dement à 6-dB d’OBO et à pleine puissance en fonction de la fréquence. Le point critique
en termes de rendement correspond au point d’OBO. À ce niveau de puissance, l’amplifi-
cateur idéal (sans effets parasites) autorise une bande relative instantanée d’environ 28%.
Cette valeur caractérise la bande autour de f0 pour laquelle le rendement est maintenu
au moins à 10% de sa valeur maximale. En revanche, à pleine puissance, le rendement est
indépendant de la fréquence car l’impédance caractéristique de la ligne Zc=Ropt est égale
à l’impédance de charge 2RL=Ropt.
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Figure II.30 – Évolution des paramètres du Doherty idéal (sans éléments intrinsèques)
en fonction de la fréquence.
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Figure II.31 – Évolution du rendement de drain du Doherty idéal (sans éléments para-
sites) en fonction de la fréquence, à la puissance d’OBO et à pleine puissance.

Si maintenant les éléments intrinsèques des transistors sont pris en compte, leur ef-
fet couplé à l’effet de la ligne λ/4 induit une restriction en bande passante encore plus
importante. La simulation présentée sur la Figure II.32 montre qu’une chute de rende-
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ment importante apparait conjointement à 6-dB d’OBO et à pleine puissance. Dans cette
configuration, la bande passante relative instantanée s’amenuise à seulement 12% à 6-dB
d’OBO et à environ 28% à pleine puissance.
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Figure II.32 – Évolution du rendement de drain du Doherty avec prise en compte des
éléments parasites des transistors en fonction de la fréquence.

Cette réduction importante des performances sur la bande est notamment due à une
dégradation des paramètres de l’amplificateur. En effet, comme l’illustre la Figure II.33,
la tension Vp n’est plus maintenue à sa valeur maximale dans la zone de modulation de
charge lorsque la fréquence s’écarte de f0, l’impédance vue par le principal n’est plus mo-
dulée de façon correcte.

Cette baisse critique de la bande passante représente un point bloquant dans l’ampli-
ficateur Doherty et fait l’objet de nombreuses recherches en vue de compenser au mieux
l’effet dispersif des éléments intrinsèques des transistors. Une possibilité couramment utili-
sée est la technique « d’absorption des parasites » dans laquelle la conception de l’inverseur
d’impédance est réalisée en intégrant l’effet dispersif des éléments réactifs des sources de
courant ([57],[58],[59]).
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Figure II.33 – Évolution des paramètres du Doherty réel (avec éléments intrinsèques) en
fonction de la fréquence.

Dans ce contexte, les travaux de [60] se positionnent à l’état de l’art à l’heure ac-
tuelle. La méthodologie de conception proposée se base sur la connaissance des éléments
intrinsèques des transistors Cout et Lout. L’objectif est de réaliser un inverseur d’impé-
dance électriquement équivalent à la fréquence centrale suivant la topologie proposée sur
la Figure II.34.

L’impédance caractéristique équivalente de cet inverseur peut être calculée par :

Zc =
1

2πf0Cout

(II.42)

Connaissant la condition de charge du transistor principal à la puissance d’OBO
(2Ropt), il est possible de calculer l’impédance à présenter au noeud commun telle que :

RL =
Z2

c

2Ropt

(II.43)

Afin de réaliser la fonction d’inversion d’impédance, une self additionnelle Lx est ajou-
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Figure II.34 – Approche de conception de l’inverseur d’impédance adoptée par [60].
(a) Modèle équivalent de sortie du transistor, (b) Inverseur d’impédance équivalent en
éléments localisés et (c) en éléments distribués.

tée. Sa valeur est calculée comme suit :

|Zx| = 2πf0Lx = Zc − 2πf0Lout (II.44)

Cette approche en éléments localisés est ensuite transposée sous forme d’éléments
distribués. L’inductance Lx est remplacée par une ligne inductive d’impédance Z1 et l’effet
capacitif Cout est remplacé par un stub en circuit ouvert d’impédance Z2. Les longueurs
électriques de ces lignes sont alors calculées suivant (II.45), où les degrés de liberté pour
l’optimisation sont Z1 et Z2.

θ1 = sin−1

(
|Zx|
Z1

)
et θ2 = tan−1

(
Z2

Zc

)
(II.45)

Le combineur de sortie obtenu ainsi que l’impédance intrinsèque Zp vue par le tran-
sistor principal sont représentés sur la Figure II.35.

L’impédance Zp est également tracée en partie réelle et imaginaire dans les conditions
suivantes :

— Cout=1,433 pF
— Lout=0,646 nH
— Ropt=30 Ω
— f0=2,5 GHz

Notons également la présence d’une offset line permettant d’assurer un circuit ouvert
vu du noeud commun lorsque l’auxiliaire n’est pas en conduction. Une avance de phase ϕ
est aussi appliquée en entrée afin de compenser le retard induit par cette ligne.

On constate que le combineur permet de transformer la partie réelle de l’impédance
au noeud commun vers une impédance proche de 2Ropt sur une bande d’environ 1 GHz.
De plus, la réponse de Zp en partie imaginaire est quasi-nulle sur toute la bande.
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Figure II.35 – Combineur de sortie réalisant une inversion d’impédance large bande avec
absorption des parasites de sortie des transistors [60].

Les résultats obtenus dans les travaux rapportés en [60] en bande S, utilisant deux
transistors GaN (CREE CGH40010F), sont actuellement à l’état de l’art. Le rendement
de drain mesuré à 6-dB d’OBO est maintenu supérieur à 40% sur une bande relative de
87%, soit plus de 2 GHz (Figure II.36).

Figure II.36 – Performances mesurées de l’amplificateur Doherty large bande proposé
par [60].

3.3.2 Impact du transistor auxiliaire en classe C

Les courbes théoriques présentées sur la Figure II.27 ont montré qu’un retard de
conduction de l’auxiliaire était nécessaire afin d’obtenir le profil de rendement optimal of-
fert par l’amplificateur Doherty. L’étude conventionnelle de l’amplificateur réalisée dans la
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partie précédente considère deux transistors polarisés en classe B avec un déclenchement
différé du signal RF appliqué sur l’auxiliaire. Classiquement, l’utilisation d’un auxiliaire
en classe C s’avère nécessaire afin d’assurer ce type de profil de courant. En utilisant cette
classe de fonctionnement, un déclenchement différé sera obtenu ainsi qu’une isolation entre
les voies principale et auxiliaire avant la mise en conduction de l’auxiliaire.
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Figure II.37 – Évolution du courant au fondamental en fonction de la profondeur de
polarisation.

Comme l’illustre la Figure II.37, une polarisation en classe C plus ou moins « pro-
fonde » autorise un ajustement du seuil de déclenchement de l’auxiliaire. En utilisant deux
transistors identiques, une telle polarisation pour l’amplificateur auxiliaire le contraint ce-
pendant à fournir un courant au fondamental insuffisant pour assurer la modulation de
charge nécessaire au principal. Afin d’obtenir le comportement typique du Doherty où
l’auxiliaire se déclenche à αBO=0,5, une polarisation à VGS0aux=3/2Vpo est nécessaire.
Dans cette configuration, en supposant que la puissance d’entrée est symétriquement ré-
partie, l’angle d’ouverture de la classe C implique une quantité de courant au fondamental
à seulement 40% de la quantité requise lorsque l’amplificateur fonctionne à pleine puis-
sance (courbe bleue pointillée).

Afin de déterminer la quantité de courant au fondamental réellement fournie, prenant
en compte l’effet de l’angle d’ouverture de l’auxiliaire, nous allons déterminer les tensions
de polarisation du transistor auxiliaire dans le cas général où un facteur d’asymétrie k
peut être appliqué au transistor auxiliaire. Comme le montre la Figure II.38, lorsque le
niveau d’entrée atteint le seuil de déclenchement de l’auxiliaire α1 = αBO, la tension de
drain aux bornes du principal peut s’écrire :

Imax

2
αBO(1 + k)Ropt = VDS0 (II.46)

IpBO(1 + k)Ropt = VDS0 (II.47)

avec
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Figure II.38 – État du transistor principal au seuil de déclenchement (α1 = αBO).

En combinant les équations (II.47) et (II.48), on montre que l’excursion en commande
de tension de grille du principal au point de transition s’écrit :

VGS1BO =
−Vpo
1 + k

(II.49)

Donc, dans ces conditions, en supposant une division de puissance d’entrée symétrique,
la tension de polarisation du transistor auxiliaire peut être déterminée par :

VGS0aux = Vpo − VGS1BO = Vpo

(
2 + k

1 + k

)
(II.50)

À pleine puissance (Figure II.39), l’angle d’ouverture de l’auxiliaire peut être calculé
de la façon suivante :

ϕsat = cos−1

(
Vpo − VGS0aux

−Vpo

)
= cos−1

(
1

1 + k

)
(II.51)

Lorsque le niveau d’entrée est maximum, le courant de drain délivré par l’auxiliaire
est exprimé tel que :

Ipaux =
kImax

−Vpo

(
Vpo − Vpo

(
2 + k

1 + k

))
=
kImax

1 + k
(II.52)
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Figure II.39 – État du transistor auxiliaire à pleine puissance (α1 = 1).

Connaissant le courant Ipaux et l’angle d’ouverture à pleine puissance, la quantité de
courant au fondamental délivrée par l’auxiliaire peut être calculée de la façon suivante :

Iamax =
Ipaux
π

ϕmax − sin(ϕmax) cos(ϕmax)

1− cos(ϕmax)
(II.53)

Iamax =
Imax

π

cos−1

(
1

1 + k

)
− 1

1 + k

√
1−

(
1

1 + k

)2
 (II.54)

En se plaçant dans la configuration symétrique conventionnelle (k = 1), le
courant fondamental fourni à pleine puissance par l’auxiliaire est égal à 0, 195.Imax contre
0, 5.Imax attendu en théorie. Dans cette configuration, la quantité de courant auxiliaire
insuffisante implique une augmentation de la tension aux bornes du principal qui devient
alors supérieure à VDS0, comme le décrit l’équation (II.55) tracée sur la Figure II.40(a). Ce
comportement n’est pas conforme en présence d’un transistor réel. Dans ces conditions,
afin de garder une tension inférieure à la tension de polarisation VDS0, le rapport Zc/RL

peut être modifié et devient alors un degré de liberté lors de la conception du combineur
de sortie. De plus, l’impédance vue par le transistor principal n’est plus modulée comme
dans le cas idéal avec un rapport 2:1 (Figure II.40(b)).

Vp = Zc

(
Zc

RL

− Ia
Ip

)
(II.55)

L’efficacité énergétique résultante représentée sur la Figure II.40(c) est alors fortement
impactée par rapport à la théorie, on ne distingue plus les deux « pics » de rendement
attendus, mais les performances obtenues restent néanmoins toujours intéressantes en
comparaison à un amplificateur en classe B. Cette configuration, dénommée « Doherty-
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Figure II.40 – (a) Évolution des tensions au fondamental et (b) des impédances dans la
configuration Doherty symétrique réelle, prenant en compte l’effet de l’angle d’ouverture
du transistor polarisé en classe C. (c) Comparaison du rendement entre le cas théorique
et réel.

Lite » est abordée plus en détail dans [61].

Finalement, plusieurs solutions semblent envisageables pour se rapprocher des profils
idéaux :

— Augmenter la transconductance fort signal équivalente au fondamental gm de l’auxi-
liaire en augmentant sa taille. L’utilisation d’un transistor 2,55 fois plus gros pourra
typiquement assurer la quantité de courant attendue à pleine puissance. En re-
vanche, comme le montre la Figure II.41, bien que le courant Ia à pleine puissance
soit respecté, le caractère non-linéaire de la classe C induit une baisse de la quan-
tité de courant fournie dans la zone de modulation de charge par rapport au profil
idéal, la tension Vp aux bornes du principal augmente alors au-delà de la tension
(VDS0-Vk) impliquant des problèmes de fiabilité et de linéarité associés.
De plus, l’utilisation d’un auxiliaire de taille supérieure implique d’autres contraintes,
notamment d’un point de vue conception. La capacité équivalente Cout de l’auxi-
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Figure II.41 – Profils de courant obtenus prenant en compte l’effet de la classe C pour
un auxiliaire 2,55 fois plus gros que le principal.

liaire sera également multipliée si sa taille augmente, impliquant des circuits d’adap-
tation de sortie différents pour les deux transistors et potentiellement une dégra-
dation des performances en large bande (effets mémoire BF et HF).

— Dissymétriser la division de puissance en entrée. De façon analogue à la solution
précédente, une injection de puissance 2,55 fois supérieure sur la branche auxiliaire
permettrait d’obtenir les profils au fondamental illustrés sur la Figure II.41. Ce-
pendant, si les deux cellules actives possèdent la même taille (k = 1), le transistor
auxiliaire sera contraint de travailler en tension de grille VGS positive, apportant
donc potentiellement des problèmes de fiabilité. La solution est alors d’utiliser deux
transistors de tailles différentes et de réaliser une division de puissance asymétrique
tout en assurant que la tension de commande VGS reste négative. En reprenant
les expressions mathématiques introduites précédemment, il est possible de calcu-
ler le facteur d’asymétrie en puissance N maximal pour deux transistors de taille
identique afin que VGS reste négatif. Pour cela, exprimons l’excursion de tension
de l’auxiliaire à pleine puissance :

VGS1sat = −Vpo
(

2 + k

1 + k

)
(II.56)

L’angle d’ouverture correspondant est égal à :

ϕsat = cos−1

(
Vpo − Vpo 2+k

1+k

−Vpo 2+k
1+k

)
= cos−1

(
1

2 + k

)
(II.57)

Le courant auxiliaire au fondamental peut s’écrire :
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Ia =
NImax

π

ϕsat − sin(ϕsat) cos(ϕsat)

1− cos(ϕsat)
=
Imax

2
(II.58)

Ainsi, en considérant k = 1, le facteur d’asymétrie en puissance maximal est égal
à :

N =
π

2

1 + k

2 + k

cos−1

(
1

2 + k

)
− 1

2 + k

√
1−

(
1

2 + k

)2
= 1, 142 (II.59)

— Utiliser un contrôle dynamique de la polarisation de grille de l’auxiliaire [61]. Ce
type de technique permet d’obtenir des profils de courant proches des profils idéaux
en appliquant un « glissement » de polarisation de la classe C vers la classe B en
fonction du niveau d’entrée. Cette technique illustrée sur la Figure II.42 en re-
vanche, ne permet pas de s’affranchir du caractère non-linéaire de la classe C et
reste globalement complexe à mettre en oeuvre.
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Figure II.42 – Principe du contrôle de polarisation de grille appliqué sur le transistor
auxiliaire.

Ces différentes solutions semblent avantageuses dans l’optique de se rapprocher du
fonctionnement idéal du Doherty, néanmoins, de nombreuses problématiques émergent
en parallèle : difficultés pour une conception large bande, compromis pour satisfaire la
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contrainte sur les tensions...

Dans ce contexte, l’apparition récente du «Doherty numérique » ouvre de nouvelles
possibilités avec sa grande flexibilité. Grâce à ses nombreux degrés de liberté en termes de
gestion de puissance et de phase en entrée, de nombreuses problématiques vues précédem-
ment peuvent être relaxées, simplifiant également la conception du combineur de sortie.
En effet, en supposant deux transistors identiques, une répartition appropriée des niveaux
d’entrée en statique peut permettre d’atteindre les profils de courant théoriques tout en
gardant la simplicité de conception et le caractère large bande d’une structure symétrique.
Il s’agit alors de déterminer des lois de commande appropriées pour les variations relatives
d’amplitude et de phase des signaux RF appliqués séparément sur les deux entrées.

3.3.3 Linéarité du Doherty

L’architecture Doherty possède une linéarité plus faible comparativement à un am-
plificateur classe AB conventionnel. La principale cause de non-linéarités provient de la
modulation de charge, induisant de fortes variations d’AM-PM. Comme expliqué dans [62],
l’AM-PM est en grande partie causée par la variation de la capacité équivalente d’entrée
Cin du transistor, dont la valeur prend en compte l’effet de la capacité non-linéaire CGS

mais également la capacité CGD par effet Miller :

Cin = CGS + CGD

(
1 +

gm
GL

)
(II.60)

où gm correspond à la transconductance du transistor, GL à la conductance de charge et
le rapport -gm/GL au gain en tension.

Comme l’illustre l’équation (II.60), en fonctionnement fort signal, Cin varie de façon
non-linéaire avec CGS mais est également proportionnelle au produit de CGD et du gain
en tension, dont la valeur est fonction de l’impédance de charge.

Différentes approches ont été proposées dans la littérature pour s’affranchir de cette
contrainte. Il a été montré que le choix des points de polarisation des transistors influe
sur la forme de l’AM-PM et qu’il est possible de minimiser sa variation sur une large
bande lorsque l’amplificateur auxiliaire est éteint [63]. Une autre étude proposée par [64]
a montré que le réseau d’adaptation d’entrée possède une influence sur l’AM-PM des
transistors et qu’une légère désadaptation peut permettre une amélioration (au détriment
du gain et de la PAE). Une approche différente consiste à compenser l’AM-PM induite par
la modulation de charge en introduisant un circuit dont la déviation de phase est opposée.
Cette technique notamment proposée par [65], consiste à concevoir le réseau d’adaptation
de sortie du transistor auxiliaire de sorte qu’il compense l’AM-PM du transistor principal.
Une dernière possibilité, publiée récemment [66], propose d’introduire deux amplificateurs
drivers dont les variations d’AM-PM sont opposées à celles de l’étage de puissance. Cette
technique présente l’avantage de fournir une PAE et un gain plus importants mais reste
néanmoins relativement complexe d’un point de vue conception.
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4 Conclusion
Ce chapitre a exposé la problématique de l’amplification de puissance à haut rendement

dans le contexte de signaux de télécommunications actuels. Les formats de modulation à
haute efficacité spectrale et à fort PAPR impliquent de nombreuses contraintes dans la
fonction d’amplification de puissance afin de satisfaire un rendement raisonnable pour un
niveau de linéarité donné. Dans ce contexte, de nombreuses architectures basées sur le
principe de modulation de charge ont fait leur apparition.

Un panorama général des architectures à modulation de charge a été dressé au cours
de ce chapitre. Les solutions pour l’amplification de puissance à haut rendement sur une
large plage d’OBO sont nombreuses, en revanche, ces travaux se focalisent sur la technique
Doherty utilisant une modulation de charge active.

L’étude théorique présentée dans ce chapitre permet une compréhension approfondie
du fonctionnement Doherty, qui s’avère indispensable pour orienter les conditions initiales
de la conception de ce type d’amplificateur dont la description sera établie dans le chapitre
III. De plus, lors de cette étape de conception, utilisant des simulations non-linéaires, une
attention particulière sera portée sur les composantes fréquentielles au second harmonique.

Malgré les excellentes performances théoriques offertes par cette architecture, l’utilisa-
tion de transistors réels implique de fortes dégradations en termes de fonctionnement ainsi
qu’en bande passante. À ce titre, cette partie a progressivement mis en avant l’intérêt d’un
contrôle dynamique sur une double entrée en amplitude et phase, pouvant potentiellement
permettre d’atteindre les profils théoriques de l’amplificateur Doherty.
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Chapitre III
Méthodologie de conception large bande d’un
amplificateur Doherty à double entrée en
bande C
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1 Introduction

Suite aux conclusions établies dans le chapitre 2, mettant clairement en avant les
potentialités de l’architecture à double entrée indépendantes pour la gestion des perfor-
mances du Doherty, ce troisième chapitre propose une méthodologie de conception large
bande appliquée à un amplificateur Doherty GaN 20W en bande C, se prêtant à ce genre
d’investigations.

La fonction d’inversion d’impédance étant un point bloquant dans le Doherty conven-
tionnel en termes de bande passante, une attention particulière sera portée sur l’inverseur
d’impédance ainsi que sur la prise en compte des éléments réactifs de sortie.

Plusieurs points clés caractérisent la méthodologie de conception développée :

• elle s’attache à proposer, dans la mesure du possible, des étapes de conception
décorrélées les unes des autres.

• elle se base sur l’utilisation d’une topologie la plus symétrique possible, permettant
d’obtenir naturellement un comportement large bande en minimisant les effets de
dispersion HF/BF dans le fonctionnement du Doherty.

• elle est suffisamment générique. Sa répétabilité a notamment été prouvée sur plu-
sieurs tailles de transistors et sur différentes bandes de fréquences.

Pour terminer, ce chapitre présente les performances globales CW simulées de l’am-
plificateur Doherty conçu.

2 Transistor et substrat utilisés

Dans le cadre de cette conception en bande C, le transistor HEMT GaN CGH40010F
de la fonderie CREE a été choisi. Ce composant étant déjà largement utilisé dans des
structures de type Doherty dans la littérature, il permettra une validation de notre mé-
thodologie et une comparaison avec des travaux déjà existants en boitier. Par ailleurs, bien
qu’il ait été choisi d’utiliser un composant packagé dans un premier temps, l’objectif serait
par la suite d’utiliser des composants en puce, permettant de meilleures performances en
termes de largeur de bande et autorisant une montée en fréquence.

Ce transistor possédant une pré-adaptation au second harmonique fonctionne du DC
jusqu’à environ 6 GHz, ce qui lui permet de fournir de bonnes performances en termes
de gain et de rendement jusqu’au milieu de la bande C. Il peut délivrer une puissance
de sortie de 10 W sous une tension de polarisation de drain nominale de 28V. La puce
du CGH40010F est encapsulée dans un boitier céramique dont la base est une semelle
métallique (flange). Les accès de grille et de drain se situent sur les languettes métalliques
aux extrémités tandis que la source est connectée sur la semelle métallique, offrant de
bonnes capacités de dissipation thermique. La Figure III.1 montre la puce ainsi que le
transistor mis en boitier.
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Figure III.1 – Photographie de la puce du transistor CGH40010F et du boitier céramique
posé sur la semelle métallique (flange).

Dans le cadre de la conception d’un amplificateur à charge modulée tel que le Doherty,
la connaissance des courants et tensions de drain intrinsèques s’avère primordiale. C’est
la raison pour laquelle le modèle électrothermique fourni par le constructeur a été utilisé
au cours de ces travaux. Les caractéristiques de ce composant sont regroupées dans [67].

Le substrat utilisé pour cette conception est le Rogers RO4350B [68] dont quelques
caractéristiques sont reportées dans le Tableau III.2. Le PCB (Printed Circuit Board) est
réalisé en technologie hybride, comprenant des lignes microruban ainsi que des composants
CMS (Composants Montés en Surface).

Substrat Permittivité εr Epaisseur H tan(δ) Epaisseur T Conductivité
RO4350B 3,66 0,508 mm 0,0031 35 µm 5,1.107 S/m

Figure III.2 – Caractéristiques du substrat Rogers RO4350B utilisé.

2.1 Caractéristiques DC

Le transistor doit être simulé en analyse DC afin de connaitre ses caractéristiques,
dont notamment sa tension de pincement Vpo qui permettra de déterminer les classes de
fonctionnement de chaque transistor, son courant de drain maximal Ipmax et sa tension
de coude Vk qui permettront d’estimer par la méthode du cycle de charge (cf. Chapitre 1
et l’estimation par la « méthode Cripps » [20]) son impédance RF optimale à fort niveau
Ropt. La simulation DC illustrée sur la Figure III.3 est réalisée en balayant la tension
de drain VDS pour plusieurs valeurs de tension de grille VGS. De plus, on peut consta-
ter la prise en compte des effets d’auto-échauffement dans le modèle fourni par Wolfspeed.

Une topologie Doherty classique de type AB-C sera mise en place. Le transistor prin-
cipal sera polarisé en classe AB profonde afin de conserver du gain en bas niveau, typique-
ment à -2,95V correspondant à un courant de repos de 85mA lorsqu’il est polarisé sous
une tension de drain de 28V. Le transistor auxiliaire quant à lui sera polarisé à -6,2V avec
la même polarisation de drain.
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Figure III.3 – Caractéristiques DC I/V du CGH40010F obtenues par simulation DC.

Ces caractéristiques DC ainsi que le choix du point de polarisation permettent égale-
ment de déterminer une valeur approchée de l’impédance équivalente Ropt à fort niveau
par une étude du cycle de charge. En considérant que le transistor aura un fonctionnement
très proche de la classe B, on peut supposer que :

Ropt =
VDS0 − Vk

Ipmax
2

≈ 27Ω (III.1)

Cette valeur sera conservée pour la suite et sera un paramètre clé de la conception de
l’amplificateur.

2.2 Étude petit signal

Lors d’une conception d’amplificateur, il est nécessaire de connaître les impédances
d’entrée et de sortie (respectivement Zin et Zout) dans le plan des accès des transistors
(plan extrinsèque). Il est possible de relever ces valeurs d’impédance en petit signal, à
l’aide d’une simulation en paramètres [S] comme l’illustre la Figure III.4. Bien que les
impédances fort signal dévient de ces impédances petit signal, elles permettent dans un
premier temps d’avoir un ordre d’idée sur la position des impédances à adapter. La Figure
III.4 indique les impédances de source et de drain simulées (courbes rouges) et leur valeur
complexe conjuguée correspondant au lieu d’impédance à atteindre pour un transfert de
puissance maximal.
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Figure III.4 – Simulation en paramètres [S] du transistor CGH40010F pour estimer les
impédances à présenter aux accès du composant sur la bande de fréquences.

La stabilité petit signal est également un aspect primordial à prendre en compte dans
la conception de l’amplificateur afin d’éviter l’apparition d’oscillations. De façon générale,
comme l’explique Cripps dans [31],[69], les transistors RF de puissance présentent deux
principaux types d’instabilités :

• en basse fréquence (du DC à quelques centaines de MHz). Ce type d’instabilité
est principalement dû à l’impédance présentée par les circuits de polarisation dans
la bande d’enveloppe. En fonctionnement dynamique, lors de brusques appels de
courant, une basse impédance dans la bande BF permet de prévenir toute oscilla-
tion de la tension de polarisation VDS0. D’un point de vue conception, cette basse
impédance est assurée par une rangée de fortes capacités entre l’alimentation et la
ligne λ/4. De plus, une résistance série à l’accès de grille est en général nécessaire
pour limiter les oscillations basse fréquence et assurer un caractère inconditionnel-
lement stable.

• dans la bande ou hors-bande (le plus commun). La forte réserve de gain du tran-
sistor peut le rendre potentiellement instable en fonction de la charge qui lui est
présentée. Une technique pour assurer la stabilité consiste à insérer un circuit RC
parallèle connecté en série sur la grille du transistor, agissant comme un filtre passe
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haut, afin d’abaisser le gain en BF.

La simulation en paramètres [S] réalisée précédemment permet également de tracer
le gain maximum disponible du transistor, le facteur de stabilité de Rollet k et ∆ le
déterminant de la matrice [S]. Pour rappel, afin d’assurer une stabilité inconditionnelle,
le facteur de Rollet doit être supérieur à 1 et le déterminant de la matrice [S] doit être
positif à toutes les fréquences (en pratique sur une très large bande de fréquences). Comme
l’illustre la Figure III.5, le transistor possède une forte réserve de gain (> 20dB) en BF
jusqu’en bande C autour de 5 GHz (courbe rouge pointillée), qui pourra potentiellement
induire une instabilité suivant les impédances qui lui sont présentées. Cette constatation
se confirme en observant le facteur de Rollet, qui est inférieur à l’unité jusqu’à 5 GHz.
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Figure III.5 – Simulation de la stabilité petit signal avec et sans réseau RC de stabilisa-
tion.

L’optimisation du circuit de stabilisation, basé sur une topologie RC conventionnelle
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ainsi que d’une résistance sur l’accès de grille, permet d’assurer une stabilité incondition-
nelle en petit signal (courbes bleues). L’association de ces éléments permet globalement
d’assurer des parties réelles positives des impédances d’entrée et de sortie sur une très
large bande. Ces valeurs pourront être optimisées lors de la conception du réseau d’adap-
tation d’entrée du transistor.

Comme nous le verrons par la suite, cette analyse de stabilité est nécessaire mais pas
suffisante pour assurer la stabilité inconditionnelle de l’amplificateur. Une analyse de la
stabilité du dispositif en régime fort signal sera également nécessaire et sera réalisée à
l’aide de l’outil STAN®.

2.3 Étude fort signal

En fonctionnement fort signal, les impédances optimales à présenter en entrée et sortie
du transistor sont déterminées à l’aide de simulations source-pull et load-pull respective-
ment. Ce type de simulation permet de balayer l’ensemble des impédances de l’abaque
de Smith présentées au modèle non-linéaire du transistor. Des zones d’impédance appa-
raissent alors au sein de l’abaque sous forme d’iso-contours, et permettent de situer les
zones d’impédance propices à de bonnes performances (en PAE, gain ou Pout). Les ana-
lyses source-pull et load-pull sont en général faites de manière itérative afin de converger
vers les impédances optimales en entrée et sortie du transistor.

La Figure III.6 illustre les simulations source/load-pull du transistor à la fréquence
centrale de 3,9GHz et à une puissance d’entrée disponible de 34dBm. Dans cet exemple,
les fréquences harmoniques sont court-circuitées. Dans le cadre d’une conception d’am-
plificateur à haut rendement, un maximum de PAE est recherché, il est donc nécessaire
de positionner les impédances de source et de charge ramenées par les réseaux d’adapta-
tion au mieux dans les contours iso-PAE (courbes bleues) obtenus en extrinsèque. Notons
également que le modèle non-linéaire fourni par le fondeur ne dispose pas de sondes de
courant et de tension aux bornes de la capacité CGS, ne permettant pas de visualiser les
impédances en intrinsèque côté grille.

Les contours de Pout et PAE peuvent également être représentés en intrinsèque, c’est-
à-dire dans le plan de la source de courant (Figure III.6(c)). Comme l’indique [20], on
constate un déplacement des optima par rapport aux impédances extrinsèques illustrées
sur la Figure III.6(a), ceci est dû aux éléments réactifs de sortie Cout et Lout. L’impédance
optimale intrinsèque obtenue pour que le transistor délivre un maximum de puissance
de sortie vaut 28,9+j13Ω, la partie réelle de cette impédance est proche de la valeur de
Ropt estimée par la méthode du cycle de charge. Néanmoins, on constate l’apparition
d’une partie imaginaire (j13Ω), l’impédance n’est donc pas située exactement sur l’axe
réel de l’abaque. Cependant, il a été vérifié qu’en chargeant le transistor par une impé-
dance réelle de 27Ω, la dégradation en puissance de sortie par rapport à l’optimum reste
négligeable (perte de l’ordre de 0,1dB). On peut donc valider l’estimation de Ropt=27Ω
faite en premier lieu par la méthode du cycle de charge d’après la Figure III.6(c). De plus,
la simulation load-pull montre que le transistor fonctionne sur son maximum de PAE
lorsqu’une impédance de 60,8+j17,3Ω lui est présentée en intrinsèque.

En suivant la théorie du Doherty, l’impédance à présenter au transistor principal à
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6dB d’OBO pour une structure symétrique est égale à 2Ropt (cf. chapitre 2), soit ici
54Ω. D’après la simulation load-pull, en présentant cette impédance au transistor dans
le plan intrinsèque, un fonctionnement à haut rendement (>65%) de l’amplificateur sera
possible. Toutefois, par la suite, un réajustement de cette impédance sera possible afin de
se rapprocher du maximum de PAE.
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Figure III.6 – Simulations source-pull et load-pull du transistor à 3,9GHz et
Pindispo=34dBm, VGS0 = −2.95V et VDS0 = 28V. (a) et (b) Impédances optimales extrin-
sèques de grille et de drain respectivement. (c) Impédances intrinsèques et (d) cycles de
charge associés.

De plus, d’après la Figure III.7, on constate que les optima en PAE côté source et côté
drain extraits de simulations source/load-pull en fonction de la fréquence sont proches
des impédances estimées en simulation de paramètres [S]. Cette constatation se vérifie
dans ces conditions car les analyses fort signal ont été réalisées en court-circuitant les
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fréquences harmoniques. De manière plus générale, dès lors que des composantes harmo-
niques sont présentes, les optima en PAE et Pout subissent des modifications par l’impact
des distorsions au sein du composant.
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Figure III.7 – Comparaison des impédances de source et de charge optimales en PAE
extraites de simulations fort-signal avec les résultats obtenus en paramètres [S].

3 Conception d’un inverseur d’impédance large bande

Le point dur de la méthodologie présentée dans ce chapitre repose sur la conception
d’un inverseur large bande réalisant une absorption des éléments parasites de sortie. Le
chapitre précédent a montré que ces éléments jouent un rôle important dans la restriction
de la bande passante à 6-dB d’OBO, une connaissance approchée de ces éléments parasites
est donc primordiale. Cette restriction s’avère d’autant plus importante que le Doherty
est asymétrique (cf. chapitre 2).

En adoptant la simulation présentée dans le chapitre précédent, il est possible d’ex-
traire des valeurs approchées des éléments réactifs de sortie fort niveau Cout et Lout de
notre composant. Les valeurs présentées en (III.2) seront conservées par la suite.

Cout = 1, 433 pF et Lout = 0.65 nH (III.2)

L’objectif est de synthétiser un quadripôle passif, sans pertes, représenté sur la Figure
III.8. Dans l’approche proposée, basée sur une topologie symétrique, le circuit est chargé
par une impédance purement résistive variant de RL à 2RL. Elle est assimilée à la résis-
tance RL présentée au noeud commun et dont la valeur varie selon la quantité de courant
injectée par l’auxiliaire.

Le quadripôle mis en cascade avec les éléments parasites doit satisfaire les critères
suivants :
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Figure III.8 – Inverseur équivalent large bande recherché.

— réaliser la fonction d’inversion d’impédance (θ = −90◦) à la fréquence centrale f0 ;

— présenter les valeurs d’impédance en intrinsèque Zp requises dans le fonctionne-
ment du Doherty. Pour un fonctionnement à 6-dB d’OBO, l’inverseur complet doit
transformer RL vers l’impédance Zp=2Ropt, puis, à pleine puissance doit transfor-
mer 2RL vers Zp=Ropt.
Contrairement à la topologie classique, composée d’une ligne λ/4 d’impédance
Zc=Ropt et d’une impédance au noeud commun ZL=Ropt/2, la topologie multi-
section proposée (Figure III.9) autorise plus de degrés de liberté. Dans cette confi-
guration, il n’existe pas de relation entre Zc et RL, il est alors possible d’ajouter
une contrainte supplémentaire à l’optimisation.

— assurer une variation de temps de propagation de groupe (TPG) minimale sur
la bande de fonctionnement. En effet, la minimisation de la variation de TPG
aura pour conséquence de limiter au maximum les distorsions linéaires (effet de
mémoire HF) liées à la différence de chemin électrique entre les deux voies. Cette
minimisation de la variation de TPG favorisera un fonctionnement large bande du
combineur. Sa valeur sera déterminée de la façon suivante :

TPG =
−1

2π

d

df
( S21) (III.3)

Pour des contraintes de largeur de bande, un quadripôle simple basé sur des lignes
de transmission en série est utilisé. Ce type de structure, contrairement à des topologies
parallèles (stub en circuit ouvert par exemple), se présente naturellement comme une
solution large bande du fait de son facteur de qualité relativement faible. La topologie
utilisée est représentée sur la Figure III.9.

Afin de réaliser les différentes fonctions énoncées précédemment, une optimisation des
paramètres du circuit est nécessaire. Dans cette optimisation, réalisée en paramètres [S]
dans un premier temps, les degrés de liberté sont les impédances caractéristiques des
lignes de transmission Z1 et Z2, leurs longueurs électriques θ1 et θ2 ainsi que l’impédance
RL présentée au noeud commun. Les critères d’optimisation sur la bande de fréquences
considérée sont regroupés dans le tableau III.10.
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Figure III.9 – Inverseur équivalent utilisant une combinaison de deux lignes série pour
un fonctionnement large bande.

Critères Fréquence

<(ZpBO) = 2Ropt 3,6 GHz-4,2 GHz

=(ZpBO) = 0 3,6 GHz-4,2 GHz

∆TPG→ minimal 3,6 GHz-4,2 GHz

S21 = −90◦ 3,9 GHz

Figure III.10 – Critères d’optimisation circuit.

Au point d’OBO, l’impédance Zp vue dans le plan intrinsèque doit avoir une variation
en partie réelle la plus faible possible sur la bande autour de 2Ropt et avoir une partie
imaginaire la plus faible possible, ce qui correspond schématiquement à maintenir le cycle
de charge dans sa position optimale sur toute la bande.

Après optimisation, une combinaison des cinq variables permet de satisfaire au mieux
les objectifs imposés. Les valeurs obtenues sont indiquées dans le tableau III.11.

Z1 θ1 Z2 θ2 RL

25,4Ω 6,8◦ 15,2Ω 33,3◦ 9,6Ω

Figure III.11 – Paramètres circuit obtenus par optimisation.

La Figure III.12(a) illustre l’évolution de la phase du circuit optimisé sur la bande
de fonctionnement, dont la valeur est bien située autour de -90◦ autour de la fréquence
centrale. De plus, la variation quasi-linéaire de la phase sur la bande implique une faible
variation du TPG. Le résultat en impédances, représenté sur la Figure III.12(b), montre
que le circuit complet (éléments réactifs + lignes) chargé sur l’impédance RL = 9, 6Ω
réalise les transformations escomptées au niveau d’OBO et à pleine puissance. Le point
critique en termes de bande passante étant à 6-dB d’OBO (courbe rouge), une attention
particulière doit être portée sur la variation d’impédance à ce niveau de puissance. Les
valeurs optimisées permettent à priori de maintenir l’impédance à l’OBO en intrinsèque
(2Ropt = 54Ω) avec un minimum de variations en partie réelle. Ceci se traduira par la suite
par un cycle de charge dont l’inclinaison présentera peu de variations en fonction de la
fréquence, donc potentiellement un fonctionnement large bande en ce point de puissance.
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Figure III.12 – (a) Variation du TPG et de la phase sur la bande de fonctionnement et
(b) variation du coefficient de réflexion associé à l’impédance Zp au point d’OBO (rouge)
et à pleine puissance (bleu).

Afin d’estimer les potentialités en termes de largeur de bande de cet inverseur équi-
valent, dressons une comparaison entre celui-ci, une ligne quart d’onde idéale et la struc-
ture inverseuse en π identique constituée d’éléments localisés (Figure III.13). La structure
en π symétrique, détaillée dans le chapitre 2, réalise une inversion d’impédance à la fré-
quence centrale grâce à l’utilisation d’une self additionnelle de 0,52nH.

Les résultats en impédance, phase et TPG sont illustrés sur la Figure III.14. Lorsque
l’amplificateur fonctionne à 6dB d’OBO, on constate que la structure en π symétrique
induit de fortes variations sur la partie réelle de l’impédance transformée dans le plan in-
trinsèque. La phase du S21 au centre de la bande est égale à -90◦, cependant, on constate
que la variation de la phase ne varie pas linéairement sur la bande, ce qui induit une forte
variation de TPG. À ce stade, en utilisant cette topologie, il n’existe aucun autre degré
de liberté afin d’améliorer le TPG sur la bande. La structure inverseuse équivalente déve-
loppée présente en revanche des performances plus intéressantes, dont les caractéristiques
se rapprochent de celles d’une ligne λ/4. La valeur de TPG moyenne sur la bande diffère
de celle du cas idéal car l’impédance de fermeture est différente, toutefois, sa variation est
réduite au maximum sur la bande de fonctionnement.
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Figure III.13 – Comparaison de trois structures inverseuses : (a) ligne λ/4 idéale, (b)
structure en π symétrique et (c) inverseur équivalent développé.
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Figure III.14 – Comparaison des trois structures inverseuses (a) en impédance transfor-
mée dans le plan intrinsèque, (b) en variation de phase sur la bande et (c) en variation
de TPG associées.
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4 Implémentation du post-matching

L’étude de l’inverseur d’impédance équivalent dans la partie 3 a montré qu’une im-
pédance RL typiquement faible et purement réelle était requise au noeud commun afin
d’assurer un fonctionnement large bande. Par conséquent, le noeud commun ne pourra
pas être directement connecté à l’accès de sortie 50Ω. La topologie conventionnelle du
Doherty emploie une ligne quart d’onde connectée sur l’accès de sortie, permettant de
ramener une impédance de Ropt/2 au noeud commun. Cependant, cette inversion d’impé-
dance additionnelle rajoute encore une fois une restriction en termes de bande passante.
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Figure III.15 – Trajectoires de transformations (a) d’un réseau d’adaptation utilisant
des stubs, (b) des lignes série et facteur de qualité associé à cette transformation.

De manière générale, les structures distribuées en série présentent des caractéristiques
intéressantes pour réaliser des transformations d’impédance larges bandes. Leur faible
facteur de qualité Q0 leur permet d’être moins sélectives que certaines topologies em-
ployant des lignes en parallèle (stub) et donc d’assurer des transformations relativement
larges bandes. À ce titre, la Figure III.15 dresse une comparaison entre ces deux topolo-
gies d’adaptation. L’utilisation d’éléments séries permet de limiter le facteur de qualité,
quantifié par l’ouverture de « l’oeil » dans l’abaque de Smith (lieu d’impédance tel que

Page 103



Alexis Courty

=(Z)/<(Z) =cte). Cette grandeur quantifie le taux de variation de l’impédance en module
et phase lorsque, par exemple, la fréquence s’écarte de la fréquence centrale de travail.
Cette topologie se présente donc comme la plus propice à une adaptation large bande,
néanmoins, le nombre de sections du réseau d’adaptation impose au concepteur un com-
promis entre la bande passante et les pertes introduites.

Pour cette conception, une topologie série à double section, proposée par [70], et as-
surant une partie réelle constante sur une large bande est utilisée. Ce circuit, représenté
sur la Figure III.16, est composé de deux lignes quart d’onde à la fréquence centrale f0
d’impédance Z1 et Z2.

Z1 Z2

90° @f0

90° @f0

ZL R

Zt

Z1 Z2

90° @f0

90° @f0

ZL R

Zt

Figure III.16 – Transformateur double section.

Le couple d’impédances Z1 et Z2 est calculé de façon à assurer une transformation
d’impédance à partie réelle constante sur une large bande. La méthode de calcul détaillée
dans [70] permet d’aboutir aux valeurs de Z1 et Z2 suivantes :

Z1 =
ZL√

2

1 + 1√
k√

1 +
√
k

(III.4)

Z2 =
Z1√
k

(III.5)

où k représente le ratio de transformation d’impédance (k = ZL/R).

L’optimisation réalisée sur la structure inverseuse équivalente dans la partie précédente
a montré qu’une impédance au noeud commun RL = 9, 6Ω était nécessaire pour satisfaire
les contraintes imposées sur la bande de fonctionnement. Le circuit de post-matching va
ainsi permettre de transformer l’impédance connectée à l’accès de sortie de l’amplificateur
(50Ω) vers RL. En appliquant les formules (III.4) et (III.5), on obtient les valeurs Z1

et Z2 permettant d’obtenir une transformation d’impédance à variation de partie réelle
minimale sur la bande (Figure III.17).

Comme l’illustre la Figure III.17, la partie réelle de l’impédance est maintenue à 9,6Ω
de 3 GHz à 5 GHz. Ce post-matching sera donc implémenté dans le circuit final de
l’amplificateur Doherty.
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Figure III.17 – Circuit de « post-matching » dont les valeurs sont calculées par la méthode
de [70] et variations de l’impédance ZL en partie réelle et imaginaire en fonction de la
fréquence.

5 Implémentation de l’offset line
La topologie conventionnelle de l’amplificateur Doherty est basée sur l’utilisation de

deux amplificateurs adaptés 50Ω, combinés à travers un combineur Doherty, typiquement
constitué d’une ligne quart d’onde d’impédance caractéristique Zc = Ropt et d’une charge
commune RL. Cependant, comme l’illustre la Figure III.18(a), cette approche classique
ne prenant pas en compte l’effet dispersif des éléments réactifs de sortie, ne permet pas
d’obtenir des variations d’impédance purement réelles dans les plans intrinsèques des
transistors, menant donc à une chute du rendement à 6-dB d’OBO [71],[72].

L’utilisation d’une ligne d’offset, d’impédance caractéristique Zc = Ropt s’avère alors
nécessaire afin de reproduire les variations d’impédance réelles existant derrière la ligne
λ/4 vers les plans intrinsèques des transistors. Comme le montre la Figure III.18(b), une
longueur électrique appropriée de cette ligne d’offset insérée dans le combineur permet
d’obtenir une variation purement réelle de l’impédance vue par le transistor de 2Ropt vers
Ropt. Ceci assure un maintien du rendement à sa valeur maximale à la puissance d’OBO.
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Figure III.18 – (a) Branche principale de l’amplificateur Doherty conventionnel ne pre-
nant pas en compte l’effet des éléments réactifs et (b) implémentation d’une offset line
pour assurer des variations d’impédance réelles vers réelles en intrinsèque [71].

Dans la conception traitée ici, l’inverseur d’impédance équivalent en sortie du prin-
cipal intègre les éléments réactifs, de ce fait, aucune ligne d’offset n’est nécessaire. Les
variations d’impédances réelles vers réelles observées au noeud commun le sont également
dans le plan de la source de courant. Pour la branche auxiliaire, à la puissance d’OBO,
l’impédance présentée au noeud commun doit être suffisamment élevée (idéalement un
circuit-ouvert). Or, l’inverseur implémenté en sortie du transistor auxiliaire ne permet
pas de présenter une impédance suffisamment forte au noeud commun (Figure III.19). Du
fait de l’implémentation de l’inverseur équivalent sur la branche auxiliaire, une impédance
proche du court-circuit est vue au noeud commun (points rouges). Une ligne d’offset est
alors requise afin d’isoler au maximum la voie auxiliaire lorsque le transistor auxiliaire
n’est pas en conduction, permettant ainsi un transfert de puissance maximal entre le
transistor principal et la sortie de l’amplificateur. Une fois correctement implémentée,
l’impédance vue au noeud commun est alors proche du circuit-ouvert (courbe bleue).
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Figure III.19 – Implémentation d’une « offset line » sur la branche auxiliaire afin d’as-
surer une isolation correcte à la puissance d’OBO.

L’impédance de cette ligne est fixée à 2RL, ainsi :

— elle permet de reproduire les variations du coefficient de réflexion présentes derrière
la ligne λ/4 jusqu’au plan intrinsèque, comme l’explique [71].

— elle agit donc de facto comme ligne d’isolation lorsque l’auxiliaire est éteint.

— elle ne perturbe pas le fonctionnement du circuit à pleine puissance car l’impédance
présentée par le noeud commun est également égale à 2RL. Elle agit alors seule-
ment comme un retard électrique à pleine puissance qui sera compensé en entrée
afin d’assurer une combinaison des courants en phase au noeud commun.

On note également que l’ajout de cette ligne supplémentaire, du fait qu’elle augmente
fortement Zco, induit une dispersion importante des impédances sur la bande de fré-
quences. Sa longueur doit alors être judicieusement choisie afin de positionner au mieux
Zco dans la zone à haute impédance. Les caractéristiques électriques de la ligne implémen-
tée dans le circuit sont les suivantes :{

Zc = 23, 9Ω

θ = 85, 3◦

6 Conception du démonstrateur Doherty 20W

Dans cette partie, nous proposons d’appliquer la méthodologie de conception large
bande énoncée précédemment pour réaliser un démonstrateur sur circuit imprimé RF
(Printed Circuit Board : PCB) utilisant des transistors GaN HEMT CGH40010F de la
fonderie CREE.
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6.1 Combineur de puissance

6.1.1 Layout

L’inverseur d’impédance équivalent développé et optimisé dans la partie 3 est implé-
menté en sortie de chaque transistor. Les paramètres électriques idéaux déterminés par
optimisation sont par la suite transposés en dimensions physiques pour une réalisation en
ligne micro-ruban sur substrat Rogers RO4350B.

La connexion des deux voies est réalisée au travers de l’offset line puis le circuit de
post-matching réalise la connexion à l’accès 50Ω de sortie tout en assurant l’impédance
RL nécessaire sur la bande de fréquence. La Figure III.20 présente le layout du combineur
de sortie.
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Figure III.20 – Layout du combineur de sortie.

6.1.2 Implémentation des réseaux de polarisation de drain et optimisation
de la bande d’enveloppe

La réalisation des réseaux de polarisation est une étape cruciale dans la conception
d’un amplificateur de puissance. Ces circuits ont pour rôle de découpler l’alimentation
DC du signal RF. Afin d’assurer le découplage nécessaire, la ligne de polarisation doit à
la fois assurer une basse impédance au DC et une forte impédance autour de la fréquence
RF afin de ne pas dégrader les performances de l’amplificateur.

Classiquement, une forte inductance (self de choc) est utilisée afin d’assurer une im-
pédance élevée autour de la fréquence fondamentale. Cependant, cette inductance impose
une impédance non négligeable sur la bande d’enveloppe, qui se traduit par la suite par
l’apparition d’effets de mémoire électriques BF (cf. Chapitre 1). Pour cet amplificateur,
il est choisi d’utiliser un réseau de polarisation composé d’une ligne quart d’onde derrière
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laquelle est placée un stub λ/4 en circuit ouvert. Dans cette configuration, une impé-
dance proche du circuit ouvert est présentée à f0 par la ligne de polarisation au point
de connexion sur la ligne RF. Dans notre cas, afin d’obtenir des performances plus large
bande, un stub papillon sera préféré à un stub conventionnel pour le découplage RF. De
plus, cette topologie ramène un court-circuit à 2f0 au point de connexion, dont nous nous
servirons pour adapter l’impédance au second harmonique présentée en intrinsèque. Fina-
lement, une basse impédance sera assurée dans la bande d’enveloppe grâce à des capacités
de découplage BF. Ce point spécifique sera abordé plus en détail dans la suite de cette
partie.

La réponse électrique du circuit de polarisation de drain synthétisé est présentée sur
la Figure III.21.
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Figure III.21 – Simulation du réseau de polarisation de drain en paramètres [S] jusqu’à
la bande à 2f0 (les zones grisées correspondent aux bandes d’intérêt).

On constate que le coefficient de réflexion au port 1 est inférieur à -20dB sur toute la
bande considérée dans cette étude. Une forte impédance est donc présentée par l’accès de
polarisation autour de la fréquence fondamentale, ainsi, le signal RF est bien découplé du
DC. Cette affirmation est également confirmée par le coefficient de transmission S21 dont
la valeur est proche de 0dB sur la bande. Autour du second harmonique, le coefficient
de transmission est quant à lui maintenu inférieur à -3dB, signifiant ainsi qu’une faible
impédance est présentée autour de 2f0. Concernant les basses fréquences, le coefficient de
transmission est inférieur à -10dB jusqu’à 275MHz.

Cette étape montre la conception du réseau de polarisation seul, toutefois, il est im-
portant de noter que ce circuit pourra être réajusté à la marge une fois implémenté dans
le Doherty afin de parfaire les performances du circuit global.
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La Figure III.22 présente l’évolution du coefficient de réflexion vu à l’entrée de la
ligne λ/4 lorsque le port 2 de la figure précédente est déconnecté. Comme attendu, on
constate que l’impédance ramenée à l’accès de polarisation autour du fondamental est
proche du circuit-ouvert. L’impédance BF (du DC jusqu’à 300MHz) est quant à elle
localisée proche du court-circuit, et présente des résonances induites par les capacités
de découplage utilisées. Autour du second harmonique, une impédance proche du court-
circuit est également présentée.
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Figure III.22 – Coefficients de réflexion présentés au point de connexion du circuit de
polarisation sur les différentes bandes d’intérêt lorsque le port 2 de la figure précédente
est déconnecté.

Comme expliqué dans le chapitre 1, la notion de bande vidéo est un point impor-
tant dans l’optique d’amplifier des signaux à haute efficacité spectrale occupant de larges
bandes d’enveloppe. Dans ce contexte, le découplage sur la bande d’enveloppe (typique-
ment du DC à quelques centaines de MHz) prend une importance primordiale. Pour
appréhender cette problématique, il est intéressant de comparer deux simulations : l’évo-
lution de l’impédance BF intrinsèque sur quelques centaines de MHz et l’évolution des
produits d’intermodulation d’ordre 3 à l’aide d’une simulation 2-tons. Il a été montré
dans [73] et [74] que les composantes de tension aux fréquences IM3 (2ω1-ω2 et 2ω2-ω1)
sont dépendantes de l’impédance présentée au composant en bande de base et au second
harmonique. Typiquement, afin de minimiser les phénomènes d’asymétrie entre les IM3,
une impédance proche du court-circuit en bande d’enveloppe et au second harmonique
est nécessaire.

Bien qu’il ait été montré qu’une baisse significative de cette impédance BF soit possible
au plus proche de la puce, au sein du boitier, en utilisant des terminaisons BF adaptées
([75],[76],[77]) il est intéressant d’étudier l’impact du réseau de découplage BF sur la bande
d’enveloppe même sur une maquette hybride. Typiquement, les valeurs et la position des
capacités de découplage sur la ligne de polarisation seront nos paramètres d’optimisation
de la bande BF.

La Figure III.23 confronte l’évolution de l’impédance intrinsèque présentée au transis-
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Figure III.23 – (a) et (b) Évolution de l’impédance de drain intrinsèque en bande d’en-
veloppe et (c) simulation du dispositif en deux tons.

tor principal avec le résultat d’une simulation 2-tons de notre circuit sur 800MHz réalisée
à Pindispo=30dBm. Ce deuxième graphique représente le rapport entre les deux tons prin-
cipaux et leur IM3 respectifs appelé C/I3 (exprimé en dBc).

Plusieurs résonances induites par les différentes capacités sont observables sur l’impé-
dance BF et ont pour effet d’augmenter brusquement son module à certaines fréquences.
On constate notamment entre les points n◦1 et n◦2 une augmentation de la partie ima-
ginaire de Zint, qui est fortement corrélée à l’apparition d’asymétrie entre les IM3 [74].
Cette affirmation est confirmée par un début d’asymétrie entre les C/I3 simulés sur la
Figure III.23(c). Au-delà du point n◦2, l’impédance prend des valeurs élevées en partie
imaginaire et en partie réelle, aggravant donc rapidement l’asymétrie et l’amplitude des
IM3. On peut alors définir la largeur de bande vidéo de l’amplificateur développé à environ
130MHz.

6.1.3 Gestion du second harmonique

Dans le cadre d’une conception d’amplificateur à haut rendement, un contrôle optimal
du second harmonique en sortie est primordial. Sachant que le circuit de polarisation
assure une basse impédance sur la bande à 2f0, un positionnement judicieux de son point de
connexion permet de présenter au transistor une impédance favorable à un fonctionnement
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à haut rendement, à la manière d’une adaptation par stub.
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Figure III.24 – Impédance de sortie vue par le transistor principal sur la bande autour de
2f0 et contours de rendement au second harmonique (a) 2f0 = 7, 2GHz (b) 2f0 = 7, 8GHz
(c) 2f0 = 8, 4GHz.

La Figure III.24 illustre une simulation load-pull du transistor au second harmonique.
On constate que la zone à haute efficacité énergétique est relativement étendue et que
seulement une portion très restreinte de l’abaque affiche une décote de 10% par rapport
à la PAE maximale (zone grisée). Cette observation démontre l’effet du pré-matching
réalisé au sein du boitier, rendant le transistor relativement peu sensible aux variations
d’impédances externes de drain au second harmonique.

Afin de présenter l’impédance optimale en rendement à 2f0 aux accès des transistors,
il est essentiel de positionner l’accès de polarisation de drain à la distance optimale du
composant. Typiquement, en le plaçant sur la ligne (W2,L2) (cf. Figure III.20), l’impé-
dance vue en extrinsèque (courbe rouge) se situe dans la zone désirée sur toute la bande de
fonctionnement. Notons également que le positionnement du point de connexion possède
une influence sur la bande vidéo.

Finalement, le combineur de sortie dans son intégralité permet de présenter au tran-
sistor principal les impédances sur les différentes bandes d’intérêt illustrées sur la Figure
III.25. Leurs variations en fonction de la fréquence permettent à priori d’obtenir un fonc-
tionnement à haut rendement sur toute la bande de fonctionnement, conformément aux
simulations load-pull réalisées sur les Figures III.7 et III.24.

6.2 Réseau d’adaptation d’entrée

Ayant la connaissance des impédances de source optimales à présenter grâce aux si-
mulations source-pull, il est possible de concevoir les réseaux d’adaptation d’entrée des
deux amplificateurs. Afin de maximiser le transfert de puissance entre le générateur et la
grille d’un transistor, le réseau d’adaptation doit présenter l’impédance de source optimale
conjuguée lorsqu’il est connecté sur un générateur 50Ω.
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Figure III.25 – Impédances de charge présentées au transistor principal sur la bande
3,6GHz - 4,2 GHz dans le plan intrinsèque.

Dans le cadre de cette étude, l’objectif étant de concevoir un démonstrateur large
bande, une topologie d’adaptation basée sur des lignes série est employée afin de limiter les
facteurs de qualité, comme expliqué dans la partie 4. Cependant, l’utilisation du transistor
CREE CGH40010F dans cette bande de fréquences, le rapprochant de sa fréquence de
transition (6 GHz), le rend plus complexe à adapter en entrée vers 50Ω qu’en bande L par
exemple. Une bonne adaptation nécessiterait notamment d’employer une topologie à très
fort facteur de qualité, c’est-à-dire plus sélective en fréquence. Un compromis doit alors
être fait entre la valeur de l’adaptation d’entrée et sa largeur de bande. Ainsi, il a été
choisi de façon pragmatique d’assurer une adaptation autour de -6dB sur toute la bande.
Dans ces conditions, on assure qu’environ 75% de la puissance délivrée par le générateur
est transmise au transistor.

Le réseau d’adaptation d’entrée est illustré sur la III.26(a). Il assure une adaptation
inférieure à -5dB sur 600 MHz de bande passante. Le coefficient de réflexion mesuré en
entrée tourne à module constant dans l’abaque de Smith autour de 50Ω (Figure III.26(c)).
De plus, du fait de l’utilisation d’une topologie série à faible facteur de qualité, on constate
que l’impédance de source synthétisée par le réseau ne peut pas exactement atteindre la
zone d’impédance extraite des simulations source-pull (Figure III.26(d)).

Finalement, afin de conserver une topologie la plus symétrique possible, et donc de
potentiellement minimiser les effets de dispersion RF, ce réseau d’adaptation est implé-
menté en entrée des deux amplificateurs.

À ce stade de la conception, le réseau d’adaptation d’entrée étant figé, une analyse
de stabilité petit signal est relancée afin de vérifier la stabilité du dispositif. Néanmoins,
cette analyse petit signal n’est pas suffisante pour prévenir tous risques d’oscillation de
l’amplificateur lors de son utilisation en régime fort signal. L’utilisation de l’outil de
stabilité non-linéaire STAN® de la société AMCAD permettra de garantir la stabilité du
Doherty dans son contexte d’utilisation finale.
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Figure III.26 – (a) Réseau d’adaptation d’entrée développé, (b) adaptation d’entrée en
dB, (c) adaptation d’entrée dans l’abaque et (d) impédance transformée par le réseau
dans le plan du transistor.

6.3 Optimisation de l’AM-PM

Comme présenté dans le chapitre précédent, la variation d’AM-PM est un point spéci-
fique des architectures à modulation de charge. La topologie Doherty peut être représentée
de façon simple comme sur la Figure III.27.

La conversion de phase consiste à comparer la phase de l’onde sortante du dispositif
(b2) et la phase d’une onde entrante de référence (a1) :

AM-PM = phase
(
b2

a1

)
(III.6)

L’onde entrante a1 étant considérée comme onde de référence, on peut donc considérer
que la conversion de phase est directement proportionnelle à la phase de b2. D’après le
formalisme des ondes de puissance, l’équation (III.7) montre que la variation de phase
de b2 est directement liée à la variation de la phase du courant de sortie I, qui, à une
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Figure III.27 – Schéma simplifié de l’amplificateur Doherty.

transformation d’impédance prés, égale à la somme des courants se combinant au noeud
commun.

b2 =
V + Zref

2
√
Zref

=
V
I

+ Zref

2
√
Zref

I (III.7)

On peut donc dire que l’AM-PM est proportionnelle à la somme vectorielle des courants
au noeud commun :

AM-PM = phase(Iprinc + Iaux) (III.8)

La simulation sur la Figure III.28 réalisée sur l’amplificateur développé à la fréquence
centrale (3,9GHz) prouve en effet que l’AM-PM du Doherty est proportionnel à la com-
binaison vectorielle des courants arrivant au noeud commun.
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Figure III.28 – Simulation de la conversion de phase de l’amplificateur développé et
comparaison à la somme vectorielle des courants arrivant au noeud commun.

D’après cette constatation, il est alors possible de minimiser la variation d’AM-PM en
optimisant la combinaison des courants Iprinc et Iaux. La Figure III.29 illustre les vecteurs
des courants Iprinc et Iaux en représentation polaire. Du fait des profils de conversion de
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chaque amplificateur, on constate que chacun des vecteurs possède un profil différent en
fonction du niveau de puissance. L’objectif est alors d’optimiser les tensions de polarisation
de grille des transistors et d’utiliser d’une différence de phase d’entrée optimale afin que
la combinaison de ces deux vecteurs soit linéaire. Il en résulte alors une évolution quasi-
constante de l’AM-PM.
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Figure III.29 – Combinaison vectorielle des courants au noeud commun et variation
d’AM-PM résultante.

6.4 Analyse de stabilité non-linéaire

L’analyse de stabilité en régime non-linéaire est nécessaire au cours d’une conception
d’amplificateur de puissance, elle a pour objectif d’assurer une stabilité inconditionnelle
du système dans son utilisation fort signal. Pour cela, l’utilisation de l’outil STAN® déve-
loppé par l’université de Bilbao et le CNES, et fourni par la société AMCAD est nécessaire.
Cet outil repose sur le formalisme des matrices de conversion [78] et utilise la technique
d’identification des pôles et des zéros ([79],[80],[81]).

Un environnement de simulation ADS dédié permet de faire balayer la fréquence d’une
excitation en courant de faible amplitude ip (perturbation) à différents noeuds du circuit,
lorsque celui-ci est en régime de fonctionnement non-linéaire à une fréquence f0. Le tem-
plate permet d’extraire les réponses fréquentielles (autour de chaque fréquence harmonique
convertie) de l’impédance présentée à l’endroit de la perturbation. Ces réponses fréquen-
tielles sont par la suite traitées par l’outil STAN® qui extrait pour chaque fonction de
transfert leurs pôles et leurs zéros. Si des pôles à partie réelle positive sont présents, le
dispositif possède alors une potentielle instabilité à la fréquence correspondante.

Un schéma de principe de cette analyse est présenté sur la Figure III.30.
Afin de révéler d’éventuelles oscillations, la simulation a été réalisée en faisant varier

plusieurs paramètres :

— la fréquence de la perturbation est balayée de 0 à f0/2. L’équilibrage harmonique
est réalisé en mode « mixer », dans lequel le signal d’excitation en entrée joue le
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Figure III.30 – Principe de l’analyse de stabilité non-linéaire.

rôle d’Oscillateur Local (OL) et l’excitation de faible amplitude joue le rôle du
signal RF ;

— la perturbation est introduite sur quatre noeuds spécifiques (proche des grilles et
des drains des deux transistors) ;

— le dispositif est testé à plusieurs niveaux de puissance d’entrée jusqu’à la compres-
sion ;

— la fréquence est testée sur plusieurs points dans la bande d’intérêt (3,6GHz -
4,2GHz).

La Figure III.31 illustre un exemple de simulation de stabilité non-linéaire. Après avoir
injecté une perturbation sur la grille du transistor principal jusqu’à f0/2, l’outil STAN®

trace la fonction de transfert en module et phase ainsi que la constellation de pôles et
zéros associés. La constellation précédente ne présentant aucun pôle à partie réelle posi-
tive, le système peut être considéré comme stable dans ces conditions de fréquence et de
puissance. Afin d’assurer une stabilité inconditionnelle, l’analyse précédente est répétée à
plusieurs fréquences centrales f0 et à plusieurs niveaux de puissance d’entrée. Le système
est alors considéré comme inconditionnellement stable.

Les temps de calcul mis en jeu pour ce type d’analyse fort signal sont relativement
importants, toutefois, ils permettent de prévenir tous risques d’oscillation qui peuvent
rendre un circuit inutilisable une fois réalisé.

6.5 Présentation du démonstrateur Doherty final

La Figure III.32(a) présente le schéma électrique simplifié du circuit réalisé. Aucune
ligne compensatrice n’est ajoutée à l’entrée de l’amplificateur principal afin de compenser
le retard introduit par l’offset line. Dans l’optique d’évaluer les performances en double en-
trée, cette différence de phase sera générée numériquement au cours des mesures. De plus,
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Figure III.31 – Exemple d’analyse de stabilité non-linéaire à 3,9GHz pour une excitation
d’entrée de 35dBm et une perturbation sur la grille du transistor principal.

la Figure III.32(b) présente le layout complet ainsi que les dimensions de l’amplificateur
final.

L’amplificateur réalisé au cours de ce chapitre est basé sur « l’architecture post-
matching », qui est, dans la littérature, la topologie présentant les meilleures performances
en termes de largeur de bande [82],[83],[84]. Les travaux actuellement à l’état de l’art, ré-
cemment publiés, présentent des bandes RF relatives avoisinant les 90% [60],[85].
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Figure III.32 – (a) Schéma électrique simplifié de l’amplificateur Doherty réalisé et (b)
layout.

7 Résultats de simulation

7.1 Paramètres [S] : petit signal

Les résultats en petit signal obtenus en simulation de paramètres [S] (3 ports), sont
exposés sur la Figure III.33. Dans cette simulation, le seul paramètre de transmission
possédant un intérêt est le S21, en effet, pour une faible excitation, l’amplificateur auxiliaire
n’est pas en conduction et ne participe donc pas au gain petit signal du dispositif.

Le réseau d’adaptation d’entrée assure dans la bande de fréquences considérée des
paramètres S11 et S22 autour de -5dB, dans ces conditions, seulement 30% de la puissance
arrivant à l’entrée de l’amplificateur est réfléchie ce qui semble suffisant pour un fonction-
nement large bande tel que celui visé. Le gain petit signal est supérieur à 11dB sur la
bande. L’ajout d’un étage driver de puissance serait une solution pour augmenter cette
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Figure III.33 – Résultats de simulation en paramètres [S] de l’amplificateur à VGS0p=-
2.95V, VGS0p=-6.2V et VDS0p=VDS0a=28V.

valeur.
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7.2 Étude fort signal

Cette partie regroupe l’ensemble des résultats de simulation en CW (Continuous Wave)
sur l’amplificateur développé à la fréquence centrale f0 = 3, 9GHz et sur la bande de
fréquences considérée (3,6GHz - 4,2GHz). Toutes les simulations sont réalisées dans les
conditions de polarisation nominales suivantes :

— VGS0p = -2,95V
— VGS0a = -6,2V
— VDS0p = VDS0p = 28V

Dans la suite de cette étude, ainsi que dans la partie expérimentale, deux paramètres
caractéristiques du Doherty double entrée seront utilisés :

• ∆ϕ, correspondant à la différence de phase entre les signaux RF appliqués sur les
deux voies d’entrée de l’amplificateur.

• ∆P, le déséquilibre en puissance en entrée des deux voies.

Les simulations présentées dans cette partie sont réalisées en figeant ∆P et ∆ϕ à des
valeurs permettant d’obtenir les meilleures performances statiques de l’amplificateur, soit :

— ∆P= 0dB

— ∆ϕ = 70◦ à 3,9GHz

Électriquement, l’utilisation de valeurs ∆P et ∆ϕ fixes équivaut à simuler un amplifi-
cateur Doherty conventionnel, utilisant un diviseur de puissance symétrique et une ligne
induisant un retard de 70◦ à la fréquence centrale. L’étude des performances en double
entrée, avec la détermination de lois de commande optimales en ∆P et ∆ϕ sera quant à
elle présentée dans le chapitre 4.

7.2.1 À la fréquence centrale f0

La simulation du fonctionnement fort signal réalisée à la fréquence centrale de 3,9GHz
est illustrée sur la Figure III.34.

La courbe du rendement en puissance ajoutée illustre parfaitement l’intérêt du Doherty
par rapport à une architecture d’amplificateur conventionnelle. En effet, l’effet de modu-
lation de charge et son bénéfice sur le rendement sont visibles sur environ 6dB de recul
en puissance de sortie. L’abaque de Smith montre que l’impédance du principal est bien
modulée de 54Ω à 27Ω de la puissance d’OBO à la puissance de saturation respectivement,
ce qui est conforme aux valeurs choisies dans la méthodologie. Concernant l’auxiliaire, son
impédance de charge varie bien du circuit-ouvert vers une impédance proche de Ropt. Il
en résulte un rendement en puissance ajoutée d’environ 43% à 6dB d’OBO et de 52% à
pleine puissance (Pout=43,5dBm). À titre de comparaison, la courbe pointillée illustre la
simulation d’un amplificateur conventionnel (parallèle, symétrique et sans modulation de
charge) d’une puissance similaire de 20W fonctionnant en classe AB profonde. Le bénéfice
en termes d’efficacité énergétique est notable, avec une amélioration d’environ 17 points
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Figure III.34 – Caractéristiques statiques de l’amplificateur à la fréquence de 3,9GHz et
comparaison avec les performances d’un amplificateur parallèle de 20W.

à un recul de 6dB. En revanche, un défaut notable de l’architecture Doherty est mis en
avant sur ce graphique : le gain en puissance dont la valeur et le profil se trouvent forte-
ment impactés comparativement à un amplificateur conventionnel. Le transistor principal
étant polarisé en classe AB fourni la quasi-totalité du gain en puissance de l’amplificateur,
le transistor auxiliaire polarisé en classe C participe peu au gain total. Également, dans
toute la plage de modulation de charge, le transistor principal fonctionne à la compres-
sion, expliquant la forme du gain non constante ainsi que sa valeur réduite. Cette valeur,
pourrait notamment être augmentée par l’utilisation d’un étage driver placé avant l’étage
de puissance [72]. Notons enfin que les performances obtenues ont été ajustées en jouant
raisonnablement sur les polarisations VGS0 et VDS0.

De bonnes performances énergétiques sont obtenues grâce à la méthodologie de concep-
tion, on constate néanmoins que l’amplificateur Doherty développé possède une allure de
type « Doherty-Lite », comme expliqué dans [61]. Le rendement au back-off se trouve im-
pacté, et ne possède pas exactement le profil théorique typique du Doherty (cf. Chapitre
2). L’objectif étant d’amplifier des signaux modulés à fort PAPR, impliquant un recul en
puissance de plusieurs dB, il est essentiel que l’amplificateur possède une efficacité énergé-
tique optimale à 6dB d’OBO. Dans ce contexte, afin de parfaire les performances, il a été
choisi d’effectuer une nouvelle itération de la méthodologie de conception. Conformément
aux simulations de load-pull réalisées, on constate que le modèle non-linéaire du transistor
fourni affiche un rendement plus élevé lorsqu’il est chargé par une impédance supérieure
à 54Ω.

Il est alors choisi de charger le transistor principal sur une impédance légèrement plus
élevée (63Ω au lieu de 54Ω) en modifiant l’inverseur large bande, puis, dans un deuxième
temps, les autres éléments du combineur (post-matching et offset line). Il est alors pos-
sible d’augmenter le rendement en puissance ajoutée à 50% à 6dB d’OBO. La III.35
illustre le résultat de co-simulation électrique électromagnétique de l’amplificateur final.
On constate une amélioration globale de la courbe de PAE, dont la valeur excède 50%
sur toute la plage de modulation de charge. Finalement, après optimisation, la charge du
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Figure III.35 – Caractéristiques statiques de l’amplificateur à la fréquence de 3,9GHz
après ajustement du combineur de sortie.

principal est modulée de 63Ω à 36Ω en fonction de la puissance.

De plus, l’accès aux sondes de courant et de tension de drain intrinsèques permet
d’observer le cycle de charge du transistor principal. La Figure III.36 présente ses cycles
de charge à 6dB d’OBO et à pleine puissance, montrant bien l’action de la modulation de
charge lors du fonctionnement Doherty.
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Figure III.36 – Forme des cycles de charge du transistor principal à 6dB d’OBO et à
pleine puissance.

L’avantage de la méthodologie développée repose sur le fait qu’elle utilise des étapes
de conception indépendantes. Ainsi, au cours de cette deuxième itération pour améliorer
les performances à l’OBO, un premier travail a été effectué sur l’inverseur large bande,
définissant de nouvelles valeurs de W1, L1, W2, L2 mais également l’impédance au noeud
commun RL. Enfin, connaissant l’impédance RL nécessaire, le post-matching et l’offset
line sont ajustés en conséquence, de façon très aisée.
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Observation : Il est souvent observé dans la littérature que le point de polarisation
de l’auxiliaire est très inférieur à la valeur théoriquement attendue. Cette observation a
été investiguée sur notre prototype et est rapidement détaillée ici.

La formulation théorique, détaillée dans le chapitre 2, permet de calculer la tension
de polarisation de grille théorique de l’auxiliaire avec :

VGS0aux = Vpo

(
2 + k

1 + k

)
=

3

2
Vpo avec k=1 (III.9)

où Vpo est la tension de pincement du transistor, soit, dans le cas du transistor utilisé
-3,1V.

La tension de polarisation de l’auxiliaire théoriquement nécessaire pour un déclenche-
ment optimal est alors de -4,65V. Toutefois, en utilisant le modèle du transistor fourni
par le fondeur à cette tension de polarisation, on constate que l’auxiliaire commence à
conduire beaucoup trop précocement. Dans cette situation, l’auxiliaire réalise déjà un
load-pull sur le principal alors que le cycle de charge de ce dernier n’a pas encore atteint
la zone ohmique (Figure III.37). Ceci se traduit par une dégradation du premier « pic »
de rendement à 6dB d’OBO. Il est alors nécessaire d’ajuster la tension de polarisation de
grille de l’auxiliaire afin d’assurer un déclenchement approprié. Pour cela, la tension de
polarisation est reculée à VGS0aux =-6,2V. Cette valeur est consistante avec celles relevées
dans la littérature pour des amplificateurs Doherty symétriques.
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Figure III.37 – Déclenchement précoce du transistor auxiliaire dû à une tension de po-
larisation de grille théorique en classe C insuffisante (-4,65V), une polarisation plus basse
(-6,2V) permet un déclenchement au bon niveau de puissance et un bon fonctionnement
du Doherty.

On observe également sur la Figure III.38 un effet sur l’évolution des courants de drain
intrinsèques au fondamental, où l’auxiliaire fourni une quantité de courant bien plus élevée
qu’il ne devrait (au vu de son recul en polarisation et donc de son angle d’ouverture).

Cette divergence par rapport à la théorie a été investiguée et est due à une modification
de l’impédance d’entrée du transistor polarisé en classe C, qui, en module, devient plus
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Figure III.38 – Évolution des courants de drain intrinsèques au fondamental lorsque la
grille de l’auxiliaire est polarisée à -6,2V.

forte que celle du transistor polarisé en classe AB. Du fait de la non-linéarité réactive
d’entrée, on constate un effet de surtension sur la commande intrinsèque Vgs intrinsèque
lorsque la polarisation de grille est fortement reculée en classe C. Comme l’illustre la
Figure III.39, pour un fonctionnement à -6,2V, on constate une forte augmentation de la
tension de commande Vgs intrinsèque par rapport à la tension extrinsèque prise dans le
plan du boîtier du transistor. Cet effet est en revanche beaucoup moins présent lorsque
le composant est polarisé en classe AB profonde. Ce phénomène explique ainsi le fort
accroissement du courant de drain dans la zone de modulation de charge.

La valeur de VGS0aux particulièrement élevée peut également mener à plusieurs inter-
rogations telles que la validité du modèle ou encore la fiabilité du composant en fonction-
nement fort signal, cependant, aucun problème n’a été détecté au cours des tests réalisés.
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Figure III.39 – (a) Schéma électrique du circuit d’entrée de l’amplificateur. (b) Visuali-
sation de la tension de commande intrinsèque en classe AB et (c) en classe C.

7.2.2 Sur la bande de fonctionnement

Dans les simulations suivantes, les deux voies sont attaquées symétriquement en puis-
sance. Le déphasage quant à lui est appliqué au travers d’une ligne de transmission 50Ω
insérée sur la voie principale, induisant un déphasage de ∆ϕ=70◦ à la fréquence centrale.
Les performances en rendement et en gain sont illustrées sur la Figure III.40.

Avec cette configuration statique, l’amplificateur assure une PAE élevée à 6-dB d’OBO
avec une valeur supérieure à 45% sur toute la bande de fonctionnement considérée. De
plus, la variation de gain en fonction de la fréquence est relativement faible (≈1dB). Les
performances de l’amplificateur sont également illustrées sur la Figure III.41 en fonction de
la fréquence à 6-dB d’OBO et à pleine puissance. Sur toute la bande, l’amplificateur fourni
une puissance de sortie maximale de 43,4dBm, soit 21,8W, avec une PAE comprise entre
45% et 55% sur toute la plage de modulation de charge. On constate également, comme
prévu, que le gain en puissance est relativement faible avec une valeur d’environ 7,5dB
à 6dB d’OBO. Ceci provient d’une part du fonctionnement même de l’architecture, dans
laquelle le transistor principal fonctionne à la compression sur toute la plage de modulation
de charge, et d’autre part du circuit d’adaptation d’entrée qui, dans notre cas, a été ajusté
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Figure III.40 – Rendement en puissance ajoutée et gain en puissance simulés en CW sur
600MHz de bande (3,6GHz - 4,2GHz).

au mieux pour des performances large bande. Dans ces conditions, l’adaptation d’entrée
est de l’ordre de -5dB.
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Figure III.41 – Performances de l’amplificateur Doherty en fonction de la fréquence (a)
à 6-dB de recul en puissance de sortie et (b) à pleine puissance.

Enfin, la Figure III.42 illustre la dispersion de la modulation de charge vue par le
transistor principal, dans le plan de sa source de courant. L’évolution des impédances en
fonction de la puissance et de la fréquence montre que le fonctionnement Doherty est bien
obtenu sur toute la bande de fréquences. Ceci prouve la validité de la méthodologie de
conception développée.
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Figure III.42 – Variations de l’impédance de charge du transistor principal sur la bande
de fonctionnement en fonction de la puissance.

Concernant la linéarité, dans les conditions de polarisation énoncées au début de
cette partie, la Figure III.43 laisse constater que le dispositif induit une faible variation
d’AM-PM jusqu’à son fonctionnement à pleine puissance (déviation totale inférieure à 6◦).
De plus, son taux de variation (en ◦/dB) est relativement faible, ce qui le rend à priori
aisément linéarisable par des techniques conventionnelles de linéarisation. La variation
maximale est de 2,5◦/dB.
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Figure III.43 – Évolution de l’AM-PM en fonction de la fréquence.

8 Conclusion
Ce chapitre a présenté la méthodologie de conception large bande développée dans le

cadre de ces travaux afin de démontrer les potentialités de l’architecture avec une confi-
guration d’entrée fixe dans un premier temps.
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La première partie met en avant les étapes conventionnelles de conception permettant
de caractériser le composant utilisé (CREE CGH40010F). Afin d’obtenir un fonction-
nement à haut rendement, l’utilisation de simulations load-pull et source-pull a permis
d’analyser les zones d’impédance optimales à présenter au composant. De plus, une étude
de stabilité petit signal et grand signal a été menée dans l’objectif de prévenir toute os-
cillation pouvant prendre naissance dans les circuits de polarisation.

La méthodologie de conception large bande employée se base sur la conception d’un
inverseur d’impédance équivalent absorbant l’effet des éléments réactifs de sortie. Dans
l’objectif de réaliser une architecture large bande, une attention particulière est portée
sur les variations de TPG de ce circuit afin de minimiser les effets de mémoire HF lors
d’un fonctionnement dynamique de l’amplificateur.

Cette méthodologie est appliquée pour la conception d’un amplificateur Doherty 20W
en technologie HEMT GaN sur la bande 3,6GHz-4,2GHz (bande typique du spatial pour
le broadcasting). Les performances simulées en quasi-statiques ont montré des niveaux
de rendement en puissance ajoutée supérieurs à 45% à 6-dB d’OBO et autour de 50% à
pleine puissance sur les 600MHz de bande passante considérés. De plus, les simulations
ont permis de montrer que le circuit réalisé possède de faibles variations d’AM-PM sur
toute la bande, validant ainsi sa linéarisabilité.

La méthodologie étant validée par ce prototype, il serait intéressant de l’utiliser sur des
transistors en puce, ce qui fournirait de meilleures performances aussi bien en fréquence
centrale qu’en bande instantanée.

Le chapitre suivant présente dans un deuxième temps le fonctionnement du dispositif
en double entrée. Contrairement à un diviseur d’entrée figé, la caractérisation CW en
double entrée contrôlée numériquement permettra l’extraction de lois de commande assu-
rant des améliorations en termes de performances pour un fonctionnement large bande.
Enfin, l’amplificateur sera testé en fonctionnement dynamique. L’utilisation de signaux
modulés, tel qu’un signal NPR, va permettre de démontrer les potentialités du « Doherty
numérique » en termes de gestion du compromis rendement/linéarité.
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1 Introduction

Le chapitre précédent a présenté la méthodologie de conception large bande développée
au cours de ces travaux, ainsi que sa mise en oeuvre pour la conception d’un démonstra-
teur Doherty GaN double entrée 20W fonctionnant en bande C (3,6GHz - 4,2GHz).

Plusieurs travaux portant sur le Doherty numérique peuvent être trouvés dans la litté-
rature. Parmi eux, les travaux de l’université de Chalmers [86] portent sur une solution pu-
rement numérique, où les deux cellules actives sont polarisées de façon symétrique (classe
B-classe B) et le déclenchement de l’auxiliaire est contrôlé numériquement, reportant ainsi
toute la complexité sur le DSP (Digital Signal Processor) en entrée. L’implémentation qui
a été retenue dans le cadre de ces travaux de thèse repose sur une architecture analogique
classique (classe AB-classe C) assistée numériquement pour améliorer ses performances
globales en large bande.

Afin de démontrer les potentialités du DPA en double entrée, l’utilisation d’un banc
de mesure multi-voies dédié permettant une distribution adaptative de la puissance et
de la phase en entrée est nécessaire. Le banc de mesure développé ainsi que la méthode
d’étalonnage en amplitude et en phase seront présentés dans ce chapitre.

Puis, les mesures réalisées sur le démonstrateur avec un contrôle numérique en am-
plitude et phase seront présentées. L’objectif de ces mesures est d’extraire les lois de
commande globales appropriées en amplitude et phase pour une amélioration des perfor-
mances. La finalité de ces travaux porte sur la caractérisation du dispositif fonctionnant
sous signaux modulés occupant de larges bandes passantes, avec notamment l’étude de
l’influence des commandes en entrée sur le compromis rendement/linéarité.

2 Caractérisation linéaire du dispositif

Afin de valider les simulations du dispositif en petit signal, la mesure des paramètres
[S] du prototype est réalisée dans la bande d’intérêt (3,6GHz-4,2GHz). Le banc de me-
sure utilisé est constitué d’un VNA (R&S ZVA40) utilisé en configuration 3 ports et de
quatre alimentations stabilisées pour polariser les grilles et drains des transistors. Une
photographie ainsi qu’un synoptique du banc de mesure sont illustrés sur la Figure IV.1.

La mesure des performances du dispositif en petit signal est réalisée avec les mêmes
conditions de polarisation que celles utilisées en simulation, soit :

— VGS0p = −2, 95V
— VGS0a = −6, 2V
— VDS0p =VDS0a = 28V

Dans cette configuration, l’auxiliaire étant polarisé en classe C profonde, seul le pa-
ramètre en transmission S21 représentant le gain petit signal de l’amplificateur principal
sera étudié. Notons également que l’impédance ramenée par l’auxiliaire au noeud com-
mun pourrait impacter le gain petit signal. Cependant, les simulations ont montré que
l’offset line permet de ramener une forte impédance au noeud commun sur la bande, ne
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Figure IV.1 – Banc de mesure en paramètres [S].

perturbant donc pas le fonctionnement global de l’amplificateur en petit signal. La Figure
IV.2 présente les résultats de mesure obtenus ainsi qu’une comparaison avec les résultats
de simulation déterminés dans le chapitre précédent.

On constate une différence non négligeable entre les performances mesurées et simulées
notamment due à un décalage fréquentiel d’environ 300MHz vers les basses fréquences.
Les niveaux d’adaptation mesurés à chaque entrée du dispositif présentent une valeur infé-
rieure à -4dB sur la bande d’intérêt, ce qui est une conséquence du choix d’une adaptation
large bande en entrée de l’amplificateur. Cette valeur se révélera suffisante pour l’étude
des potentialités d’un contrôle numérique de la distribution de puissance en entrée. Une
différence notable est également observée sur le gain petit signal de l’amplificateur prin-
cipal (S21). Malgré un décalage fréquentiel, on constate une baisse du gain d’environ 2dB
par rapport aux courbes simulées. Parmi les différences simulations/mesures observées,
différents paramètres peuvent être incriminés tels que la valeur effective de la permittivité
du substrat utilisé (εr) ou encore la précision du modèle fourni par le fondeur à ce point
de polarisation. Au vu des résultats, les mesures seront réalisées sur une bande plus basse
(3,6GHz - 4GHz) afin de conserver des performances intéressantes.
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Figure IV.2 – Comparaison des performances du DPA simulées et mesurées en petit
signal.

3 Caractérisation non-linéaire du dispositif
Cette partie regroupe l’ensemble des résultats de mesure obtenus en configuration

double entrée du démonstrateur. Le prototype est caractérisé sur un banc de mesure dé-
dié, permettant d’extraire des lois de commande assurant des performances optimales.
Pour la suite de l’étude, deux paramètres sont définis :

— le déséquilibre en puissance ∆P entre les deux entrées, exprimé en dB ;

∆P = Paux − Pprinc

— la différence de phase entre les deux voies ∆ϕ à la fréquence de travail exprimée
en degrés.

∆ϕ = ϕaux − ϕprinc

Un schéma descriptif du DUT (Device Under Test) mettant en avant ces paramètres
est présenté sur la Figure IV.3.
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Figure IV.3 – Illustration du DUT ainsi que des commandes appliquées en entrée.

3.1 Procédure d’étalonnage de la source multiport pour la carac-
térisation de dispositifs à entrées multiples

Les architectures à entrées multiples telles que le Doherty numérique étudié dans ces
travaux nécessitent l’utilisation de plusieurs générateurs de signaux, autorisant un pilotage
des deux voies indépendamment en amplitude et en phase. Ces degrés de liberté addition-
nels par rapport à une architecture Doherty conventionnelle autorisent notamment une
optimisation de l’effet de modulation de charge active entre les deux transistors. Sur ce
point, d’autres architectures à entrées multiples font également l’objet d’un fort intérêt,
comme le LMBA (Load Modulated Balanced Amplifier), pouvant apporter de la flexibilité
en termes de rendement, de linéarité et de bande passante. Dans ce contexte, un banc de
mesure dédié a été développé au sein du laboratoire pour la caractérisation de ce type
d’architecture ([87],[88]).

Ce banc de mesure nécessite l’utilisation de sources RF multiport en associant, dans
notre cas, plusieurs générateurs de signaux vectoriels (VSG) dont l’oscillateur local (OL)
est commun. Comme il va être vu, il est essentiel d’utiliser un oscillateur commun afin
d’assurer une cohérence de phase entre les deux voies. À l’heure actuelle, plusieurs études
similaires sur des architectures à double entrée comprenant une caractérisation expérimen-
tale peuvent être trouvées dans la littérature ([89],[90],[91]). Cependant, les techniques
d’étalonnage mises en jeu ne décrivent que partiellement la méthodologie employée et
l’étalonnage en phase dans le plan du DUT est assuré empiriquement. Sur ce point, le
banc développé repose sur une procédure d’étalonnage multiport automatique, autorisant
une connaissance parfaite de la phase relative entre les deux ports d’entrée du DUT.

Dans le cas très simple d’une unique voie de génération (source 1-port),
illustrée sur la Figure IV.4, le VSG utilisé contient un générateur arbitraire permettant de
générer l’enveloppe complexe de modulation en bande de base. Cette enveloppe complexe
peut être déphasée en bande de base d’une valeur ∆Φ par l’utilisateur. Les signaux passe
bas I et Q sont envoyés vers un modulateur qui réalise une transposition de l’enveloppe
bande de base vers la fréquence RF d’intérêt. Ce signal est par la suite envoyé vers un
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pré-amplificateur afin de caractériser le dispositif non-linéaire. Tous les éléments présents
dans la chaîne de mesure sont adaptés 50Ω. D’une façon générale, il existe donc un gain
complexe inconnu entre le plan de génération et le plan d’entrée du DUT (plan de réfé-
rence).

Baseband IQ Mod.

LOTrigger

P

VSG

Plan de référence

ΔΦ P Ref.

Pré-amplificateur du
banc de mesure

as1 a1

Figure IV.4 – Étalonnage d’une source 1-port.

La source est étalonnée en caractérisant le gain existant entre la puissance disponible
réclamée à la source et celle effectivement mesurée dans le plan de référence. Le DUT
étant considéré comme invariant dans le temps, la phase du gain n’est pas considérée
dans les mesures CW, seul son module possède un intérêt. Il s’écrit :

|G1| =
∣∣∣∣ a1

as1

∣∣∣∣ (IV.1)

où as1 est l’onde de puissance réclamée à l’instrument et a1 celle mesurée dans le plan de
référence.

Il est possible de remonter à la valeur de la puissance associée à l’onde mesurée a1

par :

|a1| =
√

2.10
PdBm−30

20 (IV.2)

Dans le cas de multiples voies de génération (source multiport), utilisant
plusieurs sources RF, il est nécessaire de réaliser un étalonnage en module mais également
en phase de chaque source par rapport à une source de référence, elle-même étalonnée en
1-port en amplitude. L’optimisation du fonctionnement de dispositifs tels que notre DPA
repose sur le contrôle relatif de la distribution de puissance et de phase, ceci ne requiert
donc pas de connaissance absolue de la phase et de l’amplitude en entrée du DUT. Dans
la configuration illustrée sur la Figure IV.5, le VSG n◦1 est déjà étalonné au préalable en
1-port et constitue la référence de phase. Cette phase Φ1 sera définie comme étant nulle.
Dans ce cas, l’onde de puissance a1 dans le plan de référence est connue. Le principe de
l’étalonnage multiport consiste à utiliser un dispositif passif multiport, pré-caractérisé en
paramètres [S], et dont les paramètres sont accessibles par un fichier SnP. Le VSG n◦1
(voie de référence), reste actif durant toute la procédure d’étalonnage alors que les autres
sources sont étalonnées indépendamment et séquentiellement.

Lorsque le dispositif SnP est connecté au port n◦1 et au port n◦i, la puissance en sortie
peut être écrite à l’aide des paramètres [S] mesurés :
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Figure IV.5 – Étalonnage d’une source multiport.

bn = Sn1.a1 + Sni.ai (IV.3)

où ai représente l’onde de puissance mesurée dans le plan de référence sur la voie i.

Sachant que Pout=|bn|2/2, la mesure de puissance en sortie (voie n) du combineur
donne accès à |bn|2 :

|bn|2 = |Sn1.a1 + Sni.Gi.asi|2 (IV.4)

Gi est le gain complexe de la voie i et représente l’inconnue à déterminer (en module et
en phase). asi = |asi|. expj∆Φi est l’onde de puissance (en module et phase) réclamée au
VSG n◦i.

En développant l’expression (IV.4), l’équation présentée en (IV.5) est obtenue.

A.|Gi|2 +B.<(Gi) + C.=(Gi) = D (IV.5)

Cette équation est composée de quatre termes A, B, C et D dont les valeurs sont par-
faitement déterminées par la connaissance du SnP et des différentes puissances mesurées :

A = |Sni.asi|2

B = 2.<(S∗n1.a
∗
1.Sni.asi)

C = −2.=(S∗n1.a
∗
1.Sni.asi)

D = |bn|2 − |Sn1.a1|2

(IV.6)

Sachant que la référence de phase est prise sur la voie 1 (Φ1 = 0), a1 est donc consi-
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dérée purement réel, signifiant que a∗1=a1.

L’équation (IV.5) est une équation linéaire à trois inconnues. Ces inconnues sont dé-
terminées en solutionnant le système d’équations construit selon trois valeurs distinctes
de ∆φi : φA, φB, φC . Un nombre plus important de valeurs de ∆Φi conduira à une solution
au sens des moindres carrés.

 |Gi|2
<(Gi)
=(Gi)

 =


A(φA) B(φA) C(φA)
A(φB) B(φB) C(φB)
A(φC) B(φC) C(φC)

...
...

...


†

·


D(φA)
D(φB)
D(φC)

...

 (IV.7)

où † dénote l’opérateur pseudo-inverse.

Ainsi, la valeur complexe de Gi peut être extraite pour chaque fréquence d’étalonnage
et pour chaque source RF supplémentaire à celle de référence étant connectée au port 1
du standard SnP. Ceci est réalisé de manière automatique, contrairement aux méthodes
typiquement utilisées, où des connexions/déconnexions ainsi que des mesures sur les voies
en transmission sont nécessaires [92].

Dans le contexte de notre étude, utilisant deux entrées, la vérification de la procédure
d’étalonnage est réalisée à l’aide d’un VSG à deux canaux et d’un combineur de puissance
dont les paramètres [S] sont connus.

Puissance simulée

Puissance mesurée (phase calibrée)

Puissance mesurée (phase non-calibrée)

Puissance simulée

Puissance mesurée (phase calibrée)

Puissance mesurée (phase non-calibrée)

Figure IV.6 – Vérification de la procédure d’étalonnage en phase à 3,8GHz.

La Figure IV.6 montre une vérification de la procédure d’étalonnage à 3,8GHz. La
courbe bleue représente la puissance en sortie du combineur en fonction de la valeur de
∆Φ appliquée au VSG (sans étalonnage en phase). Du fait de la différence relative des
phases et des amplitudes en transmission des deux voies attaquant le DUT, le minimum
de puissance (associé à ∆Φ = 180◦) diffère de celui de la courbe prenant en compte
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l’étalonnage en phase du VSG (courbe rouge). La courbe verte illustre le résultat de la
puissance de sortie simulée à partir du S3P du combineur en fonction de ∆Φ et valide
l’étalonnage réalisé à cette fréquence. Cette procédure de calibration est ensuite appliquée
sur la bande de fréquences 3,6GHz-4GHz.

3.2 Mesure des performances du dispositif en configuration double
entrée

3.2.1 Présentation du banc et de l’algorithme de mesure

L’utilisation du banc à double entrée utilisant une source 2-ports calibrée, présenté
sur la Figure IV.7(a), permet une mesure non-linéaire complète du dispositif. Il utilise un
VSG à deux canaux (Rohde & Schwarz SMW200A) permettant un contrôle numérique en
amplitude et phase en bande de base indépendamment sur les deux voies d’entrée. Chaque
voie utilise un pré-amplificateur d’instrumentation afin d’obtenir un niveau de puissance
suffisant pour faire fonctionner le DUT jusqu’à sa compression. La mesure calibrée des
puissances à l’entrée de l’amplificateur Doherty est effectuée avec une seule sonde de
puissance (NRP Z11), réalisant une mesure séquentielle de chaque voie à l’aide d’un switch
RF. La mesure de la puissance de sortie est faite avec une sonde de puissance NRP Z24
(atténuateur intégré de 25dB). Enfin, le dispositif est polarisé par quatre alimentations
stabilisées.

La procédure de mesure, présentée sur la Figure IV.7(b), peut être comparée à une
simulation ADS où plusieurs boucles sont imbriquées. Une première itération est effectuée
à une fréquence, pour laquelle la puissance d’entrée Pin est balayée. À chaque valeur
de puissance d’entrée, différents offsets de puissance ∆P sont appliqués sur l’auxiliaire.
Puis, pour chaque valeur de ∆P, la différence de phase ∆ϕ est balayée. Ainsi, une mesure
unique, dont les plages de variation des paramètres (fréquence, puissance, ∆P, ∆ϕ) sont
choisies par l’utilisateur, permet une caractérisation quasi-statique complète du dispositif.
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Figure IV.7 – (a) Banc de mesure double entrée mis en place pour la caractérisation du
dispositif et (b) algorithme de mesure.

3.2.2 Distribution statique d’amplitude et de phase : cas de référence

Dans un premier temps, il est choisi d’étudier le dispositif à la fréquence centrale
(f0=3,8GHz) pour plusieurs distributions statiques d’amplitude et de phase. Les varia-
tions des conversions d’amplitude et de phase de l’amplificateur en fonction de ∆P et ∆ϕ
seront étudiées. Dans un deuxième temps, les différentes configurations statiques retenues
seront appliquées en entrée lorsque l’amplificateur fonctionne en régime dynamique (signal
NPR à 100MHz de bande passante). En d’autres termes, cette partie revient à étudier
le Doherty dans sa configuration typique, où différents diviseurs de puissance d’entrée
seraient testés.

Une première étape consiste à cibler la plage de ∆ϕ pour laquelle le dispositif démontre

Page 140



Chapitre 4 - Étude expérimentale du démonstrateur Doherty

les meilleures performances. En se basant sur les valeurs optimales de ∆ϕ obtenues en
simulation, on réalise la mesure du dispositif à plusieurs points de puissance d’entrée
en fonction de la différence de phase appliquée (de -20◦ à 90◦) avec une distribution de
puissance identique sur les deux voies (∆P=0dB). Les résultats obtenus sur la Figure
IV.8, montrent qu’un bon compromis PAE/gain/Pout est obtenu autour de ∆ϕ ≈ 60◦,
ceci est conforme à la valeur déterminée en simulation (∆ϕsim = 70◦) qui possède une
valeur très similaire.

La zone de phase optimale en PAE est obtenue sur une plage allant de 35◦ à 75◦ et
montre des performances autour de 45% à pleine puissance. Cette zone est décalée autour
de 30◦ lors d’un fonctionnement à une puissance de 27dBm, ce qui est dû à la différence
des conversions AM-PM non-linéaires des deux transistors. On constate également que
l’optimum en PAE diffère des optima en puissance de sortie et en gain, qui, dans le
cas présent, sont situés autour de 70◦. Finalement, afin d’entourer à la fois les zones à
rendement maximal et à puissance maximale, le balayage en phase pour les mesures à
venir sera effectué entre 10◦ et 100◦.
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Figure IV.8 – Recherche de la différence de phase donnant les performances optimales
à 3,8GHz pour trois niveaux de puissance d’entrée.

Lors de la caractérisation expérimentale de ce type de dispositif, cette simple mani-
pulation permet conjointement de réduire le temps de la mesure automatisée, le temps
de post-traitement des données mais également d’éviter la dégradation des transistors en
appliquant un déphasage défavorable.

Mesure des conversions AM-AM et AM-PM :
Il est intéressant dans un premier temps de caractériser le comportement de l’amplifi-

cateur en fonction de la différence de phase qui lui est appliquée en entrée. Pour cela, la
mesure des conversions d’amplitude et de phase est effectuée à l’aide du banc présenté sur
la Figure IV.9. Afin d’émuler une distribution statique d’amplitude et de phase d’entrée,
il est choisi de caractériser le dispositif en configuration « RF-input », c’est-à-dire sur une
seule entrée. De cette façon, le signal d’entrée est envoyé dans un coupleur hybride (0◦-
90◦). La voie directe est connectée à l’auxiliaire et la voie couplée à 90◦ est connectée au
principal. De plus, une ligne à retard est insérée sur la voie principale, ce qui permettra
de visualiser l’effet de ∆ϕ en entrée du Doherty sur les profils d’AM-AM et d’AM-PM.
La mesure est réalisée grâce à un analyseur de réseau vectoriel (R&S ZVA40) utilisé en
mode « power sweep ».
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Figure IV.9 – Banc de mesure d’AM-AM et d’AM-PM.

L’objectif étant de caractériser le comportement en puissance du démonstrateur Do-
herty, la mesure est réalisée sur les voies MEAS et REF de l’analyseur (cf. Figure IV.9).
Une partie de la puissance entrante dans le dispositif est couplée et envoyée vers la voie de
référence (REF ). De même, une partie de la puissance sortante du dispositif est couplée
vers la voie de mesure (MEAS ). Il est ensuite possible de tracer en temps réel le module
et la phase du rapport entre les deux voies correspondant à l’AM-AM et l’AM-PM res-
pectivement.

Les mesures ont été réalisées pour trois positions de ligne à retard correspondant à
trois valeurs de déphasage ∆ϕ à la fréquence centrale f0. Ces trois positions de phase
ont été volontairement choisies afin d’obtenir trois comportements distincts : un profil
d’AM-PM croissant (∆ϕ1), constant (∆ϕ2) et décroissant (∆ϕ3). Ces trois différences de
phase ont été dans un second temps mesurées au VNA, donnant les valeurs suivantes à la
fréquence centrale :

• ∆ϕ1 = 142◦

• ∆ϕ2 = 59◦

• ∆ϕ3 = −48◦

La Figure IV.10 montre les courbes de conversion d’amplitude et de phase mesurées
et normalisées par rapport à leur valeur maximale du dispositif pour les trois valeurs de
phase.
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Figure IV.10 – Profils des conversions d’AM-AM et d’AM-PM pour trois valeurs de
déphasage d’entrée à la fréquence centrale f0.

D’après les résultats obtenus, le déphasage ∆ϕ2 est clairement le cas le plus favorable
à un fonctionnement de l’amplificateur optimal. En effet, la déviation de phase en fonction
de la puissance d’entrée est très faible et la courbe d’AM-AM associée permet clairement
d’obtenir le point de compression le plus élevé possible. A contrario, les deux autres valeurs
de déphasage, ∆ϕ1 et ∆ϕ3, dégradent fortement le fonctionnement de l’amplificateur et
sont associées à des compressions d’amplitude et de phase importantes. Afin d’expliquer
plus en détail les comportements observés, la Figure IV.11 présente la simulation du
dispositif dans les conditions identiques à celles de la mesure effectuée. Bien que les valeurs
ne soient pas identiques, on constate sur la Figure IV.11(a) que les profils d’AM-AM et
d’AM-PM suivent les mêmes variations qu’en mesure lorsque les déphasages ∆ϕ1,2,3 sont
appliqués en entrée. De plus, le modèle non-linéaire du transistor fourni par le fondeur
autorise un accès aux sondes de courant et de tension de drain intrinsèques, ce qui permet
de visualiser la variation de charge vue en intrinsèque. L’abaque présentée sur la Figure
IV.11(b) montre très clairement que l’impédance de charge du transistor principal n’est
plus modulée de la bonne manière lorsque ∆ϕ1 et ∆ϕ2 sont appliqués. Dans ces conditions,
l’injection de courant auxiliaire dans le combineur de sortie ne permet de réaliser la
modulation de charge attendue sur le principal, son cycle de charge rentre alors fortement
en zone ohmique, expliquant ainsi la rapide compression de gain ainsi que la forte variation
d’AM-PM.
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Figure IV.11 – (a) Simulation des profils d’AM-AM et d’AM-PM pour les trois valeurs de
déphasage d’entrée considérés à la fréquence centrale f0 et (b) variations des impédances
de charge des transistors correspondantes.

La mesure des courants continus présentée sur la Figure IV.12 confirme l’observation
précédente. Le déphasage ∆ϕ2 entre les deux voies (graphique central) est clairement la
configuration menant à un fonctionnement Doherty optimal. On constate le déclenche-
ment différé de l’amplificateur auxiliaire qui augmente ensuite jusqu’à une valeur finale
proche de celle de l’amplificateur principal. Pour les deux autres déphasages en revanche
(graphiques gauche et droite), conformément aux simulations précédentes, la modulation
de la charge du transistor principal ne correspond pas au profil permettant de le maintenir
à la saturation. Le cycle de charge associé rentre alors fortement en zone ohmique, menant
à une forte décroissance du courant continu.
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Figure IV.12 – Courants continus pour les trois configurations de déphasage d’entrée :
∆ϕ1, ∆ϕ2, ∆ϕ3.

Concernant les performances globales du dispositif, simulées et illustrées sur la Figure
IV.13, on constate de façon logique que les performances en rendement et en gain sont
les meilleures lorsque le déphasage ∆ϕ2 est appliqué en entrée, affichant notamment un
rendement de drain de 57% à 6dB d’OBO et un gain autour de 5,5dB. Toutefois, si l’on
considère les deux autres configurations de déphasage, les performances chutent fortement
dans la zone de puissance où l’auxiliaire est en conduction et les profils de rendement
montrent clairement que la modulation de charge du transistor principal n’est pas réalisée
comme attendu. Pour la même raison, sachant que l’effet de load-pull n’est pas réalisé
de façon optimale sur le transistor principal, ce dernier développe moins de puissance de
sortie, et ne peut donc pas atteindre les 43dBm théoriquement voulus. De plus, la forte
saturation résultante peut potentiellement induire des problèmes de fiabilité.
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Figure IV.13 – Simulation des performances en rendement de drain et en gain du dé-
monstrateur pour les trois configurations de déphasage d’entrée : ∆ϕ1, ∆ϕ2, ∆ϕ3.

Pour conclure cette première étude des AM-AM et AM-PM, des mesures des conver-
sions d’amplitude et de phase en fonction de la fréquence de fonctionnement sont réa-
lisées. Ces mesures sont effectuées seulement dans le cas où ∆ϕ = ∆ϕ2 = 59◦. La
Figure IV.14 illustre les courbes obtenues et montre une rapide dégradation des profils de
conversion d’amplitude et de phase lorsque la fréquence de fonctionnement s’écarte de la
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fréquence centrale, où ∆ϕ2 est définie comme étant la valeur optimale. L’utilisation d’une
ligne à retard induit une pente de phase négative en fonction de la fréquence, traduite
par un temps de propagation de groupe non-nul et positif. Ainsi, si la fréquence de travail
s’écarte de f0, la phase correspondante ne permettra plus de maintenir les performances
offertes par le démonstrateur.
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Figure IV.14 – Mesure d’AM-AM et d’AM-PM sur la bande de fréquences calibrée du
banc et pour la position de ligne à retard donnant le déphasage optimal (∆ϕ2) à 3,8GHz.

Validation des observations en fonctionnement dynamique

Signal biporteuse : L’objectif est maintenant de caractériser le dispositif fonction-
nant en présence de signaux modulés dans les trois configurations de phase statiques
∆ϕ1,2,3 sélectionnées dans les paragraphes précédents. Dans un premier temps, un signal
modulé simple (2-tons) est utilisé afin de visualiser l’effet de la différence de phase en
entrée sur la linéarité de l’amplificateur. Pour cela, le banc de mesure présenté sur la
Figure IV.15 a été mis en place. Il utilise un générateur de signaux vectoriels permettant
de générer le signal biporteuse et il donne accès aux mesures en entrée et en sortie du
dispositif grâce à un switch RF.

La mesure consiste à envoyer deux tons équi-amplitudes centrés autour de 3,8GHz
dont l’écart fréquentiel ∆f est varié de 1MHz à 120MHz. Cette procédure est répétée
pour les trois configurations de phase d’entrée. L’objectif est alors d’observer l’évolution
des produits d’intermodulation d’ordre 3 en fonction de ∆f. La grandeur mesurée est le
C/I3 (Carrier to Intermodulation Ratio), elle caractérise l’écart (en dBc) entre les tons
principaux (inférieur et supérieur) et leurs produits d’intermodulation d’ordre 3 respectifs.

Les résultats de mesure présentés sur la Figure IV.16 montrent comme attendu que le
déphasage d’entrée ∆ϕ2 permet d’obtenir le fonctionnement optimal du dispositif. En ef-
fet, c’est dans cette configuration que la valeur de C/I3 est maximale, traduisant une bonne
linéarité du système. Cependant, conformément aux observations réalisées en statique, les
déphasages ∆ϕ1 et ∆ϕ3 dégradent grandement le fonctionnement de l’amplificateur du
fait de la forte saturation du transistor principal et de l’action non bénéfique du transis-
tor auxiliaire. Il en résulte de fortes remontées spectrales traduites par une diminution
importante du rapport C/I3 et en particulier pour le cas n◦1, qui, d’après les mesures
d’AM-AM, a montré la compression de gain la plus franche. Notons également que ces
tendances ont également été observées sur les C/I5 en fonction de la différence de phase
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Figure IV.15 – Banc de mesure pour la caractérisation dynamique du dispositif.
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Figure IV.16 – Mesure des C/I3 supérieurs et inférieurs pour les trois valeurs de dépha-
sage ∆ϕ1, ∆ϕ2 et ∆ϕ3 à une puissance moyenne d’entrée PinDUT de 34dBm.

appliquée.

Les résultats présentés ici sur un signal simple montrent que le choix d’une distribu-
tion de phase d’entrée fixe, déterminée en quasi-statique à la fréquence centrale est en lien
direct avec les performances dynamiques obtenues. La suite de l’étude va se focaliser sur
un signal multiporteuse plus complexe (NPR) qui permettra de se rapprocher d’un cas
réel d’utilisation de l’amplificateur.

Signal NPR : Le signal de test utilisé, illustré sur la Figure IV.17, est un signal
NPR centré à 3,8GHz, occupant une bande passante totale de 100MHz et avec un notch
de 5MHz (5% de la bande totale). Cette mesure est réalisée sur le banc présenté sur le
même banc de mesure que dans les paragraphes précédents (Figure IV.15). Au cours de la
caractérisation du démonstrateur, une valeur de NPR limite acceptable pour la fonction
HPA est typiquement fixée à 15dB.

La mesure effectuée dans un premier temps consiste à relever les valeurs de NPR
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Figure IV.17 – Signal NPR utilisé pour la mesure.

en fonction de la puissance moyenne lorsque le déphasage optimal ∆ϕ2 est appliqué.
Puis, la même mesure est effectuée en appliquant les déphasages ∆ϕ1 et ∆ϕ3 illustrés
précédemment.
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Figure IV.18 – Mesure de NPR en fonction de la puissance moyenne de sortie pour les
trois différences de phase étudiées.

D’après la Figure IV.18, la mesure de NPR de la chaîne à vide (sans le DUT) autorise
une dynamique de mesure suffisante sur toute la plage de puissance considérée et n’impacte
donc pas la mesure de NPR de l’amplificateur. Comme attendu, le déphasage ∆ϕ2 en
entrée se présente clairement comme la meilleure solution en termes de linéarité, avec
cette distribution statique de phase, le NPR reste le plus élevé et l’amplificateur délivre
la puissance attendue de 43dBm car la modulation de charge est assurée. En revanche,
comme détaillé précédemment, lorsque la distribution de phase n’est pas optimale, les
transistors sont fortement saturés du fait d’une importante excursion des cycles de charge
en zone ohmique. On constate alors une forte baisse de linéarité et de puissance de sortie
bien inférieure aux 43dBm attendus.

La Figure IV.19 présente quant à elle l’évolution du NPR en fonction du rendement
en puissance ajoutée. Encore une fois, on constate que le déphasage ∆ϕ2 permet d’ob-
tenir le rendement moyen le plus élevé dont la valeur est proche de 29%, il se trouve en
revanche fortement impacté pour les déphasages non-optimum, qui, de plus, impliquent
une puissance de sortie inférieure.

Page 148



Chapitre 4 - Étude expérimentale du démonstrateur Doherty

5 10 15 20 250 30

10

15

20

25

30

35

5

40

N
P

R
 (

d
B

)

PAE (%)

5 10 15 20 250 30

10

15

20

25

30

35

5

40

N
P

R
 (

d
B

)

PAE (%)

A vide

Dj1 = 1

Dj = 

Dj3 = -

A vide

Dj1 = 1

Dj = 

Dj3 = -

5 10 15 20 250 30

10

15

20

25

30

35

5

40

N
P

R
 (

d
B

)

PAE (%)

A vide

Dj1 = 1

Dj = 

Dj3 = -

5 10 15 20 250 30

10

15

20

25

30

35

5

40

N
P

R
 (

d
B

)

PAE (%)

A vide

Dj1 = 1

Dj = 

Dj3 = -

Figure IV.19 – Mesure de NPR en fonction de la PAE moyenne pour les trois différences
de phase étudiées.

Afin d’illustrer la forte dégradation de linéarité suivant la configuration de phase choi-
sie, la Figure IV.20 présente trois spectres de signal NPR en sortie de l’amplificateur,
relevés à une puissance moyenne d’entrée de 34dBm. Conformément aux mesures du gain
complexe réalisées au début de cette partie, on constate que le déphasage ∆ϕ3 possède
une très faible linéarité et montre un NPR fortement impacté (chute d’environ 12dB par
rapport à la phase optimale ∆ϕ2).
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Figure IV.20 – Impact de la différence de phase en entrée sur la linéarité à
PinDUT=34dBm.

Observation : La figure précédente présentant les spectres de NPR a montré que
l’utilisation d’une distribution de phase statique très différente de la distribution optimale
pouvait fortement dégrader la linéarité du dispositif.

Par ailleurs, une évolution intéressante a été observée sur la répartition du bruit d’inter-
modulation au sein du signal NPR, lorsque ∆ϕ est faiblement modifiée autour de la phase
optimale ∆ϕ2 d’une quantité δϕ. La Figure IV.21 illustre cette observation. Le spectre au
centre correspond à la distribution de phase optimale ∆ϕ2 déterminée à 3,8GHz. Les deux
autres spectres, associés à des distributions de phase très proches de la phase optimale
(∆ϕ2 ± δϕ), montrent une asymétrie dans la répartition du bruit d’intermodulation.

Il apparaît clairement que faire varier la différence de phase dans la distribution en
entrée revient à décaler fréquentiellement le fonctionnement optimal quasi-statique de
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Figure IV.21 – Observation de la répartition du bruit d’intermodulation autour du signal.

l’amplificateur à une autre fréquence autour de 3,8GHz. Pour cette nouvelle configura-
tion, la répartition des intermodulations autour de la nouvelle fréquence sera plus faible
et sera dégradée aux fréquences adjacentes.

Afin de mieux appréhender ce phénomène, la technique de séparation par la méthode
du gain équivalent pourrait être appliquée. Cependant, pour des contraintes de temps,
la solution mise en oeuvre est plus pragmatique et consiste à utiliser un signal NPR à
3 notchs. La Figure IV.22 présente les spectres obtenus pour ce signal NPR occupant
100MHz et possédant 3 notchs de 5MHz.
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Figure IV.22 – Observation de la répartition du bruit d’intermodulation dans la bande
avec un signal NPR à 3 notchs.

On constate clairement le décalage du minimum d’intermodulation à une fréquence
inférieure ou supérieure à 3,8GHz suivant le δϕ appliqué en entrée. La figure centrale est
le fonctionnement à la phase optimale ∆ϕ2 et correspond donc à un réglage optimal à
3,8GHz. Le démonstrateur ayant été optimisé en linéarité sur une large bande, aucune
remontée spectrale significative n’est observée autour de 3,8GHz avec le signal employé.
À titre d’exemple, un signal bien plus large bande occupant plusieurs centaines de MHz
pourrait permettre d’observer une diminution du NPR lorsque la fréquence s’écarte for-
tement de 3,8GHz.

Le fonctionnement optimal de notre DPA a été validé à la fréquence centrale de 3,8GHz
et a conduit à un réglage statique de la distribution (∆P ,∆ϕ) en entrée. Ce réglage a par
la suite été validé en présence de signaux modulés. Dans l’objectif de tirer pleinement
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parti des potentialités offertes par la gestion numérique (∆P ,∆ϕ) d’entrée, nous allons
étudier différentes possibilités d’implémentation d’une distribution flexible en fonction de
la fréquence et/ou de la puissance.

3.2.3 Distribution statique d’amplitude et de phase égalisée en fréquence

L’objectif de cette partie est de déterminer une distribution statique d’amplitude et
de phase à chaque fréquence permettant de satisfaire à des spécifications du compromis
rendement-linéarité. L’idée sera d’appliquer une égalisation en ∆P et ∆ϕ sur la bande de
fonctionnement de l’amplificateur et d’en dégager les bénéfices sur ses performances en
large bande.

Avant d’établir ce type de loi de commande statique, il est nécessaire d’effectuer la
mesure du dispositif en double entrée suivant la procédure indiquée sur la Figure IV.7(b).
Afin de visualiser et de bien comprendre les résultats donnés par la mesure automatique, la
Figure IV.23 présente la mesure en rendement de drain et en gain du dispositif. Le nuage
de points obtenus correspond à différentes combinaisons de ∆P et ∆ϕ pour chaque valeur
de puissance d’entrée Pin. Le faisceau de points surligné en vert par exemple correspond à
un ∆P de 2dB appliqué sur l’auxiliaire lorsque l’amplificateur fonctionne à une puissance
de 27dBm. La forme de ce nuage de points en rendement est une conséquence directe de
l’effet de modulation de charge, se produisant sur environ 6dB de recul en puissance de
sortie et qui sera obtenu en appliquant les valeurs appropriées de ∆P et ∆ϕ.
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Figure IV.23 – Mesure du DPA à 3,8GHz en double entrée et influence d’une distribution
statique d’amplitude et de phase sur les performances.

Sur cette même figure, ont été placés des « cônes d’acceptance » en rendement et en
gain. Ces courbes orange correspondent aux performances limites que nous imposons au
dispositif. En rendement, une limite basse est imposée afin de garder un rendement suffi-
samment intéressant en back-off. En gain, les limites imposées ont pour but d’assurer un
gain raisonnablement plat, permettant d’obtenir un fonctionnement linéaire.

À cette fréquence, des valeurs de ∆P=-0,6dB et ∆ϕ=50◦ permettent typiquement de
rester dans les limites imposées et à priori de maintenir un bon compromis rendement-
linéarité. Sur le même principe, une configuration fixe (∆P,∆ϕ) respectant les critères
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rendement-linéarité représentés par les cônes d’acceptance est extraite à chaque point de
fréquence sur la bande d’intérêt. La Figure IV.24 présente un exemple de loi de commande
statique extraite de mesures autour de 3,8GHz sur une bande de 100MHz.
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Figure IV.24 – (a) Distributions statiques d’amplitude et de phase en fréquence per-
mettant de satisfaire le compromis rendement/gain imposé et (b) leurs influences sur le
rendement au point d’OBO et à la saturation.

D’après le graphique précédent, les lois de commande déterminées en fonction de la
fréquence permettent une amélioration du rendement de quelques points en bas de bande.
Cependant, au vu des courbes sans égalisation de ∆P et ∆ϕ, le bénéfice en termes d’effica-
cité énergétique reste relativement faible. De plus, il existe inévitablement un compromis
entre les bénéfices apportés par cette distribution numérique sur le DPA, son coût de mise
en place et sa consommation énergétique.

À ce stade, il serait nécessaire de valider cette distribution adaptative en utilisant un
signal modulé occupant les 100MHz de bande passante. Cette perspective intéressante
nécessiterait une évolution du banc de mesure pouvant prendre en compte une égalisation
en fréquence.

3.2.4 Distribution dynamique d’amplitude et de phase à la fréquence centrale

À partir des mesures effectuées en configuration double entrée à 3,8GHz, des distribu-
tions dynamiques en ∆P et ∆ϕ selon la variation de l’enveloppe peuvent être déterminées
en post-traitement, comme l’illustre la Figure IV.25. Deux objectifs distincts peuvent par
exemple être recherchés : obtenir un rendement maximal (critère n◦1) ou maximiser la
linéarité en assurant une platitude de gain jusqu’à la compression (critère n◦2).

Pour les deux cas, les distributions en phase possèdent une allure faiblement variable.
Concernant la distribution d’amplitude du critère n◦1 (rendement max.), une puissance
moins importante est appliquée sur la voie auxiliaire (∆P négatif) jusqu’à un certain seuil
à partir duquel la mise en conduction de ce dernier est accompagnée par une injection
de puissance d’entrée plus importante. Ceci a notamment pour impact d’augmenter la
puissance de sortie et permet d’atteindre les derniers points à haut rendement. Si par
exemple un ∆P nul était appliqué à chaque niveau de puissance, les derniers points à
haut rendement ne pourraient pas être atteints car le courant de drain auxiliaire serait
insuffisant, et ne permettrait pas de moduler la charge du transistor principal jusqu’à sa
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Figure IV.25 – Extraction des distributions dynamiques de ∆P et ∆ϕ suivant les deux
critères recherchés (bleu : rendement max. et rouge : gain plat).

valeur finale (Ropt). L’allure de la distribution d’amplitude pour le critère n◦2 (gain plat)
est très similaire à la précédente, ce qui signifie que le démonstrateur développé possède
intrinsèquement un bon compromis rendement-linéarité. Ceci s’avère particulièrement in-
téressant car il est possible, avec une seule distribution dynamique d’amplitude et de
phase, de satisfaire les deux critères.

Suite aux conclusions établies dans cette partie, il est possible d’envisager plusieurs
perspectives pour ces travaux. L’étape suivante serait d’utiliser la distribution dynamique
optimale déterminée précédemment à la fréquence centrale lorsque l’amplificateur fonc-
tionne avec un signal modulé large bande. Il serait alors intéressant de voir les bénéfices
sur les performances large bande en comparaison avec une configuration statique d’entrée.

L’implémentation de cette loi de commande dynamique nécessitera une extension de
la procédure d’étalonnage présentée au cas des signaux modulés. Dans ce contexte, afin
de tirer parti au maximum des bénéfices apportés par le Doherty numérique, la partie
suivante propose une étude en amont, visant à appliquer une prédistorsion égalisée sur
une bande de fréquences.
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3.2.5 Distribution dynamique d’amplitude et de phase égalisée en fréquence

La même procédure pour obtenir un rendement maximal peut être étendue sur toute la
bande de fonctionnement pour laquelle le banc est étalonné (3,6GHz - 4GHz) de manière
quasi-statique. Les courbes présentées sur la Figure IV.26 montrent que le rendement de
drain optimisé à 6dB d’OBO est supérieur à 45% sur la bande (sauf à 4GHz : le décalage
fréquentiel observé lors des mesures en paramètres [S] est mis en cause).
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Figure IV.26 – Rendement de drain et gain mesurés sur la bande. Pour chaque fréquence,
les distributions dynamiques en ∆P et ∆ϕ pour un rendement maximal sont appliquées.

Le gain associé est quant à lui maintenu supérieur à 6dB lorsque l’amplificateur fonc-
tionne à 6dB d’OBO et reste supérieur à 5dB à pleine puissance. Comme expliqué au cours
de l’étape de conception de ce démonstrateur, ces valeurs de gain relativement faibles me-
surées sont une conséquence directe du choix d’une adaptation d’entrée large bande. Bien
qu’un étage driver permettrait une augmentation significative du gain, la valeur obtenue
s’avère suffisante pour démontrer les potentialités du dispositif avec un contrôle numé-
rique.

La Figure IV.27 présente les performances en rendement lorsque l’amplificateur fonc-
tionne avec une distribution dynamique d’amplitude et de phase égalisée en fréquence. La
comparaison avec le cas de référence en ligne pointillée (cf. partie 3.2.2), où une configu-
ration (∆P ,∆ϕ) fixe est appliquée en entrée, montre un fort intérêt à utiliser un contrôle
numérique dynamique et adaptatif en fréquence. Le démonstrateur développé n’étant pas
optimal au delà de 3,9GHz, ne permet pas de voir un bénéfice particulier en haute fré-
quence. En revanche, l’amélioration en rendement est réellement notable dans la bande
allant de 3,6GHz à 3,9GHz, où on constate une augmentation du rendement de 5 à 10%.

Bien qu’une nette amélioration des performances semble possible avec une distribution
dynamique sur la bande, cette technique s’avère en revanche extrêmement complexe à
mettre en place. En effet, l’utilisation d’une prédistorsion numérique égalisée sur une large
bande de fréquences, est à l’heure actuelle difficilement envisageable car elle nécessiterait
au préalable l’extraction d’un modèle comportemental de l’amplificateur en double entrée.
Sur ce point, des études telles que celle présentée dans [93] proposent une prédistorsion
numérique sur un Doherty double entrée en quasi-statique, cependant, aucun travaux
similaires ne sont reportés en signaux modulés à l’heure actuelle. De plus, le type de loi de
commande présenté dans cette partie nécessiterait l’utilisation de processeurs numériques
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Figure IV.27 – Comparaison du rendement de l’amplificateur en configuration conven-
tionnelle (∆P ,∆ϕ fixes) avec la configuration dynamique égalisée en fréquence pour un
rendement maximal. (a) 6dB d’OBO et (b) pleine puissance.

trop coûteux en termes de consommation électrique.
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4 Perspectives : potentialités du Doherty numérique

Les techniques d’accès MIMO (Multiple-Input Multiple-Output) sont envisagées comme
une avancée majeure en vue d’augmenter les débits de transmission dans un contexte
multi-utilisateurs dans les futurs systèmes 5G [94]. La formation électronique de faisceau
(beamforming) en particulier, pouvant être générée par des réseaux d’antennes à com-
mande de phase [95], présente de forts avantages en termes de flexibilité et de zone de
couverture. L’utilisation de ce type d’antennes « agiles » implique divers inconvénients
comme des couplages entre les éléments rayonnants pouvant mener à une importante va-
riation de leur impédance d’entrée. D’un point de vue circuit, les amplificateurs chargés
par ces éléments rayonnants voient une désadaptation de charge, pouvant conjointement
impacter leurs performances et réduire leur fiabilité.

Dans ce contexte, des perspectives à ces travaux ont été imaginées, et visent à tirer pro-
fit de la reconfigurabilité du Doherty numérique pour atténuer ces effets de désadaptation
de charge. Une étude théorique au fondamental, basée sur la topologie idéale du Doherty
sera proposée dans un premier temps. Enfin, les tendances observées seront validées sur
le modèle non-linéaire du démonstrateur Doherty.

4.1 Analyse théorique

L’analyse théorique proposée dans cette partie reprend les mêmes notations que l’étude
présentée dans le chapitre 2.

Pour cette démonstration de principe, considérons le combineur de sortie général de
l’amplificateur Doherty idéal, composé d’une ligne quart d’onde et d’une impédance RL

présentée au noeud commun dont la valeur est égale à :

RL =
Va
IL

=
Ropt

1 + k
(IV.8)

Cette impédance est ensuite transformée vers l’impédance à l’accès de sortie à travers
une autre ligne λ/4 (Figure IV.28(a)).

Les cellules actives utilisées possèdent les caractéristiques DC I/V présentées sur la
Figure IV.28(b). La tension de coude Vk sera négligée et considérée très inférieure à la
tension de polarisation VDS0. Dans la suite de l’analyse théorique proposée, pour des
contraintes de linéarité mais également de fiabilité, le module des tensions Vp et Va aux
bornes des sources de courant ne devra pas excéder la valeur limite de VDS0 :

max(|Vp|; |Va|) 6 VDS0 (IV.9)

Les deux composants sont polarisés en classe B et leur impédance optimale à fort
niveau est notée Ropt. Les composantes harmoniques sont considérées court-circuitées.
Aucune contrainte n’est imposée sur la taille des transistors, ils peuvent être identiques ou
de tailles différentes. Pour garder un côté général à l’analyse, un facteur d’asymétrie k réel
et entier est donc introduit sur la cellule auxiliaire. Les courants délivrés au fondamental
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Figure IV.28 – (a) Combineur de sortie de l’amplificateur Doherty idéal et (b) caracté-
ristiques DC I/V des transistors.

par les deux sources peuvent alors être écrits de la façon suivante :

Ip =
Imax

2
α1 et Ia = k

Imax

2
α2ejϕ (IV.10)

Les sources de courant sont pilotées indépendamment en entrée par les commandes en
amplitude α1, α2 et en phase ϕ = Arg(Ia)− Arg(Ip).

De plus, les courants DC en classe B sont égaux à :

Ip =
Imax

π
α1 et Ia = k

Imax

π
α2 (IV.11)

L’impédance optimale dans ces conditions de polarisation vaut donc :
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Ropt = 2
VDS0

Imax

(IV.12)

Des valeurs typiques d’un transistor GaN HEMT seront utilisées pour les applications
numériques : Imax=1A et VDS0=25V.

4.1.1 Performances lors d’un fonctionnement sur une charge adaptée

Considérons dans un premier temps l’amplificateur adapté sur une charge Zch=50Ω
à l’accès de sortie. Conformément à la Figure IV.28(a), la mise en cascade des matrices
ABCD de la ligne λ/4 et de l’impédance RL présentée au noeud commun permet d’écrire :

Vp
Ip

 =

j(1 + k) jRopt

j

Ropt

0


 Va

−Ia

 (IV.13)

Pour rappel, les puissances actives des deux transistors peuvent alors être exprimées
telles que :

Pp =
1

2
<(VpI

∗
p ) =

1

8
kRoptI

2
maxα1α2 sin(ϕ) +

1

8
α2

1Ropt(1 + k)I2
max (IV.14)

Pa =
1

2
<(VaI

∗
a) = −1

8
kRoptI

2
maxα1α2 sin(ϕ) (IV.15)

Le combineur étant considéré sans pertes, ces deux puissances s’additionnent pour
donner la puissance active totale de sortie transmise à la charge Zch. On constate que
la valeur de cette puissance est indépendante de ϕ, cependant, la valeur de ϕ=90◦ est
la seule valeur acceptable car elle assure un module de la tension RF Vp inférieur à la
tension de polarisation VDS0 (cf. chapitre 2).

Ayant la connaissance de la puissance active totale de sortie ainsi que des puissances
continues consommées par les deux transistors en classe B, la fonction du rendement
énergétique est donc donnée par :

η =
Pp + Pa

PDCp + PDCa

=

1

8
α2

1Ropt(1 + k)I2
max

1

2π
RoptI2

max(α1 + kα2)
=
π

4

(1 + k)α1

α1 + kα2

(IV.16)

Afin de calculer le rendement maximal atteignable ainsi que la loi de variation de α2

associée, exprimons les tensions aux bornes de chaque source de courant :
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Vp = VDS0 ((1 + k)α1 − jkα2ejϕ)

Va = −jVDS0α1

(IV.17)

avec ϕ = 90◦.

Le niveau d’entrée α1 = α1BO, au-delà duquel le transistor auxiliaire est en conduction
et module l’impédance du principal, peut s’exprimer de la manière suivante :

α1BO =
1

1 + k
(IV.18)

Finalement, la loi de variation de α2 optimale permettant une maximisation du ren-
dement et un maintien de la tension principale à VDS0 est la suivante :

α2 = 0 si 0 6 α1 6 α1BO

α2 =
1

k
(α1(1 + k)− 1) si α1BO < α1 6 1

(IV.19)

Il en résulte les variations des paramètres physiques (tensions, impédances) ainsi que le
rendement représentés sur la Figure IV.29. Dans cette configuration où k = 1, on retrouve
les variations bien connues de l’amplificateur Doherty conventionnel chargé sur 50Ω.
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Figure IV.29 – Lois de variation optimales pour k = 1 et lorsque l’amplificateur Doherty
est adapté en sortie (Zch=50Ω)

4.1.2 Performances lors d’un fonctionnement sur une charge désadaptée

L’analyse précédente est étendue au cas où l’impédance de charge Zch n’est plus à 50Ω
et dont la valeur est exprimée telle que :

Zch = 50(a+ jb) (IV.20)

Quatre impédances seront considérées, elles sont localisées sur un cercle à TOS constant
de 1,5 (Figure IV.30) et leurs valeurs sont les suivantes :

Z+
Re = 50(1, 5 + j0)

Z−Re = 50(0, 667 + j0)

Z+
Im = 50(1 + j0, 408)

Z−Im = 50(1− j0, 408)

Dans ces conditions de désadaptation de charge, l’impédance ZL transformée au noeud
commun par la ligne λ/4 devient :
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Figure IV.30 – Impédances Zch considérées pour l’analyse du fonctionnement Doherty
sur une charge désadaptée (TOS de 1,5).

ZL = RL(a′ + jb′) (IV.21)

avec a′ = a/(a2 + b2) et b′ = −b/(a2 + b2).

Les tensions produites aux bornes des sources de courant dans le cas général d’une
désadaptation sont décrites dans l’équation (IV.22) et représentées en module et phase
sur la Figure IV.31. Pour des raisons de clarté, la phase de Va n’est pas représentée car
elle reste en quadrature avec α1 et n’est pas altérée par la modulation de charge. Sur
ces graphiques, l’amplificateur est piloté par les lois de commande α1 et α2 optimales
déterminées précédemment dans le cas d’un fonctionnement sur 50Ω. Les trajectoires
d’impédance associées à chaque configuration de Zch sont également représentées sur la
Figure IV.32. 

Vp = VDS0 ((1 + k)α1a− j(kα2ejϕ − α1b(1 + k)))

Va = −jVDS0α1

(IV.22)

Si les lois de commande optimales pour un fonctionnement sur 50Ω sont maintenues,
d’importantes variations sur la tension aux bornes du principal sont observées. Lorsqu’un
effet load-pull purement résistif apparaît (par exemple Zch=Z+

Re), la tension Vp peut at-
teindre des valeurs bien supérieures à la tension de polarisation VDS0 pouvant induire
des problèmes de fiabilité. Au contraire, si Zch=Z−Re, la tension principale descend bien en
dessous de VDS0 dans la zone de modulation de charge, réduisant de façon importante la
puissance active récoltée en sortie et donc le rendement total.
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Figure IV.31 – Tensions produites aux bornes du principal et de l’auxiliaire pour les
quatre conditions de désadaptation de sortie.

Par ailleurs, lorsqu’un effet load-pull purement réactif apparaît (Zch=Z+
Im ou Z−Im), une

variation de la phase de Vp est observable et son module devient supérieur à VDS0.
Les puissances actives injectées par le principal et l’auxiliaire sont maintenant données

par :

Pp =
1

2
<(VpI

∗
p ) =

1

8
kRoptI

2
maxα1α2 sin(ϕ) +

1

8
α2

1RoptI
2
max(1 + k)a (IV.23)

Pa =
1

2
<(VaI

∗
a) = −1

8
kRoptI

2
maxα1α2 sin(ϕ) (IV.24)

Comme pour le cas conventionnel, les puissances totales délivrées par les deux tran-
sistors s’ajoutent et la somme reste indépendante de la phase d’entrée ϕ. Toutefois, la
puissance totale, ainsi que le rendement sont maintenant dépendants de la charge résis-
tive de sortie. Les courbes de rendement dans les différentes conditions de charge sont
illustrées sur la Figure IV.33.

η =
Pp + Pa

PDCp + PDCa

=
π

4

(1 + k)α2
1

α1 + kα2

a (IV.25)

Dans les configurations Z+
Im et Z−Im, le rendement n’est pas impacté, en revanche il a été

vu que la tension Vp dépasse la tension de polarisation, il sera donc nécessaire d’appliquer
une loi de commande en conséquence. Concernant le cas Z+

Re, à cause de l’augmentation
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Figure IV.32 – Trajectoires des impédances principale et auxiliaire pour les quatre condi-
tions de désadaptation de sortie.

de la tension du principal, le rendement dépasse la valeur maximale théorique de 78,5% et
s’élève à une valeur non-physique de 120% due au non respect de la contrainte en tension.
Pour terminer, on constate que Z−Re implique une forte baisse du rendement qui chute
autour de 50% car la tension Vp est plus faible.

4.1.3 Détermination des commandes pour un rendement optimal lors d’une
désadaptation de charge

Nous avons vu que la loi de commande sur α2 déterminée dans le cas idéal ne convient
pas au fonctionnement de l’amplificateur désadapté en sortie. Cette partie vise à dé-
terminer les lois de variation nécessaires, pour chaque impédance de charge considérée,
permettant de maximiser le rendement et de maintenir les excursions de tension de drain
à leur valeur limite.

Tout comme le cas idéal, afin d’assurer le rendement le plus élevé possible en basse
puissance, l’auxiliaire doit rester éteint, son seuil de déclenchement est maintenant donné
par :
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Figure IV.33 – Rendement de drain pour les quatre conditions de désadaptation de
sortie.

α1BO =
1

(1 + k)
√
a2 + b2

(IV.26)

À ce niveau d’excitation d’entrée, la tension complexe produite aux bornes du tran-
sistor principal est égale à :

Vpth = VDS0
a+ jb√
a2 + b2

(IV.27)

Pour des niveaux d’excitation d’entrée supérieurs au seuil de déclenchement α1BO, le
transistor auxiliaire entre en conduction et permet de moduler l’impédance présentée au
transistor principal, ce qui induit un maintien de sa tension de drain à la valeur seuil de
VDS0. La loi de commande correspondante assurant un maximum de rendement est donc
la suivante :

α2ejϕ =
1

k
(−b+ ja)

(
α1(1 + k)− 1√

a2 + b2

)
(IV.28)

Soit, sous forme polaire :

|α2| =
1

k

(
α1(1 + k)

√
a2 + b2 − 1

)
(IV.29)

ϕ = −Arctan
(a
b

)
(IV.30)

Une désadaptation induisant
√
a2 + b2 > 1, nécessite d’assurer un module de α2 su-

périeur à 1 à pleine puissance dans le but de maintenir la tension Vp égale à la tension
de polarisation. D’un point de vue circuit, ceci impliquerait l’utilisation d’un transistor
auxiliaire plus gros.
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La Figure IV.34 présente les variations du courant auxiliaire optimales pour satisfaire
les contraintes dans les quatre cas de désadaptation. Les trajectoires d’impédance « corri-
gées » correspondantes sont également illustrées sur la Figure IV.35. Il est intéressant de
noter que les impédances varient à facteur de qualité Q constant (avec Q==(Zp)/<(Zp)).
Ceci est dû au fait que la tension produite aux bornes du principal est maintenue constante
sur la plage de modulation de charge.
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Figure IV.34 – Variation du courant auxiliaire pour l’obtention de performances opti-
males dans le cas où n=1.
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Figure IV.35 – Trajectoires d’impédance optimales pour les quatres cas de désadaptation
lorsque la loi de commande optimale est appliquée (n=1).
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Figure IV.36 – Courbes de rendement obtenues en appliquant les lois de commande
optimales sur chaque impédance de charge (n=1).

Ainsi, lorsque les commandes α1, α2 et ϕ appropriées sont appliquées, l’efficacité éner-
gétique obtenue est illustrée sur la Figure IV.36.

On constate un déplacement du point de déclenchement de l’auxiliaire en fonction
de la désadaptation de charge présente en sortie. Par rapport au cas conventionnel où
α1BO=0,5, impliquant un recul en puissance de 6dB, les configurations Z+

Re et Z−Re en
particulier induiront un déplacement du point de transition de ±3,52 dB. Si l’amplificateur
est contraint à fonctionner sur une impédance de charge Z−Re, ceci impliquera alors une
baisse de la largeur de la zone de modulation de charge autour de 2,5dB, réduisant donc
le rendement moyen si des signaux à fort PAPR sont utilisés. De plus, les configurations
où une impédance de charge réactive est présentée en sortie (Z+

Im et Z−Im) ne permettent
pas d’atteindre le rendement théorique de 78,5% si l’on souhaite satisfaire les contraintes
sur les tensions. Dans ces conditions, le rendement est abaissé à 72,5% sur un recul en
puissance de 6,7dB.
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4.2 Validation sur le prototype Doherty développé

En se basant sur l’amplificateur Doherty développé au cours de ces travaux, il est
possible de valider en simulation les tendances observées dans la partie théorique.

Pour cela, le schéma électrique de l’amplificateur est simulé sous ADS à 3,9GHz avec
une charge complexe de sortie dont les parties réelle et imaginaire sont paramétrables,
conformément à la Figure IV.37. Le dispositif est simulé en double entrée, ce qui permet-
tra d’établir des lois de commande en amplitude et en phase pour chaque amplificateur
et de retrouver les performances optimales. Le second harmonique est court-circuité par
les réseaux de polarisation.
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Figure IV.37 – Simulation du prototype DPA sur une charge désadaptée.

Un rappel des performances du dispositif est présenté sur la Figure IV.38. La tension
aux bornes du principal augmente jusqu’à atteindre sa valeur maximale de 30V, qui est
par la suite maintenue grâce à l’action de l’auxiliaire (Figure IV.38(a)). La variation
des courants sur la Figure IV.38(b) montre que l’auxiliaire se déclenche à environ 5W
puis croît jusqu’à 0,8A. Dans la suite de l’analyse, toutes les phases représentées seront
normalisées par la phase du courant de drain du transistor principal Ip au fondamental,
et seront notées par l’exposant N .
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Figure IV.38 – Performance de l’amplificateur Doherty chargé sur 50Ω.

L’amplificateur est également simulé dans les quatre cas de désadaptation énoncés
dans la partie précédente (Z+

Re, Z
−
Re, Z

+
Im et Z−Im). Comme le montre la Figure IV.39, les

différents cas simulés sont conformes aux tendances énoncées en théorie. Pour les deux
cas où Zch varie en partie réelle (Z+

Re, Z
−
Re), la modulation de charge du principal se dé-

place sur l’axe réel sans apparition de partie imaginaire. Lorsque l’impédance de charge
possède une partie imaginaire (Z+

Im, Z
−
Im), la modulation de charge du principal s’écarte

de l’axe réel et varie sur une partie imaginaire quasi-constante en fonction de la puissance.

On constate par ailleurs sur la Figure IV.40 que le module de la tension aux bornes du
transistor principal |Vp| dépasse la valeur seuil de 30V, pouvant impliquer des problèmes
de fiabilité. Conformément à la théorie, la phase de la tension principale est bien main-
tenue à une valeur constante dans les configurations Z+

Re et Z−Re. Cependant, dans les cas
où Zch est complexe, la phase varie en fonction du niveau de puissance.
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Figure IV.39 – Trajectoires d’impédance simulées dans les quatre cas de désadaptation.
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Figure IV.40 – Évolution des tensions au fondamental pour chaque valeur de Zch consi-
dérée.

Page 169



Alexis Courty

Le rendement de drain de l’amplificateur est illustré sur la Figure IV.41 pour les quatre
impédances de test. Il est vérifié, conformément à l’étude théorique, que le rendement est
impacté lorsqu’une variation de charge résistive apparaît. Néanmoins, lorsqu’une charge
réactive de sortie est considérée, les performances en rendement du dispositif se trouvent
peu impactées (ici dans le cas d’un TOS maximal de 1,5).
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Figure IV.41 – Rendement de drain simulé pour les quatre impédances de test.

L’environnement de simulation sous ADS permet, pour chaque valeur de Zch, de ba-
layer différentes combinaisons de ∆P et ∆ϕ en entrée de l’amplificateur. Grâce à ces deux
degrés de liberté, il est possible d’extraire des lois de commande qui ont pour objectif de :

• maintenir le module de Vp aux bornes du principal à la valeur limite de 30V.

• maintenir la trajectoire de l’impédance Zp dans l’abaque à un facteur de qualité Q
constant. La valeur de Q est dépendante de la désadaptation, sa valeur est calculée
par b/a.

Les variations optimales des courants pour satisfaire les objectifs précédemment énon-
cés sont présentées sur la Figure IV.42. Les profils sont conformes à ceux présentés dans
la partie théorique :

• une désadaptation résistive (Z+
Re ou Z−Re) implique un décalage du point de dé-

clenchement de l’auxiliaire, mais également une modification du courant délivré
à pleine puissance. Dans le cas de l’impédance Z+

Re par exemple, un courant au
fondamental de 1,1A est nécessaire, il serait alors possible d’utiliser un transistor
auxiliaire plus puissant.

• une désadaptation réactive (Z+
Im ou Z−Im) implique seulement un déphasage (Figure

IV.43).
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Figure IV.42 – Lois de variation en courant optimales permettant de satisfaire les
contraintes imposées dans les quatre configurations de désadaptation.
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Figure IV.43 – Trajectoires d’impédance simulées lorsque les lois de commande optimales
sont appliquées.
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Afin d’assurer un facteur de qualité constant, la phase de l’auxiliaire doit être légère-
ment modifiée en fonction de la puissance, ce qui n’est à priori pas prédit par la théorie.
Cette variation s’explique par l’apparition des conversions de phase des dispositifs (AM-
PM), qui n’étaient pas présents lors de l’étude théorique.

Les tensions produites aux bornes du principal et de l’auxiliaire lorsque les lois de
commande sont appliquées sont présentées sur la Figure IV.44. Pour chaque cas, on vérifie
bien que la tension aux bornes du transistor principal est maintenue égale à 30V dans la
zone de modulation de charge. De plus, les courbes de rendement obtenues en appliquant
les lois de commande optimales sont illustrées sur la Figure IV.45. À titre de comparaison,
les profils de rendement sans utilisation de lois de commande sont superposés, ainsi que le
rendement dans le cas où l’amplificateur n’est pas désadapté. Hormis dans la configuration
où Zch=Z−Re, le bénéfice en rendement n’est pas significatif, cependant, l’utilisation de lois
de commande permet une meilleure fiabilité des composants en limitant la tension produite
à leurs bornes.
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Figure IV.44 – Évolution des tensions au fondamental lorsque les lois de commande
optimales sont appliquées.
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Figure IV.45 – Profils de rendement simulés avec et sans utilisation de lois de commande.

Ce point est notamment mis en avant sur la Figure IV.46 sur laquelle les cycles de
charge à pleine puissance (Pout=43dBm) sont illustrés. Outre le fait que le bénéfice en
rendement soit faible, il est important de noter la réduction du stress RF sur le transistor
principal dans les configurations Z+

Re, Z
+
Im et Z−Im lorsque les commandes optimales sont

appliquées (courbes rouges). De plus, les cycles de charge du transistor auxiliaire (courbes
bleues) montrent clairement la nécessité d’utiliser un transistor de taille supérieure. Si les
deux composants sont de même taille, l’auxiliaire sera contraint de fonctionner à des
tensions VGS positives, pouvant induire l’apparition de courant de grille ainsi que des
problèmes de fiabilité associés.
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Figure IV.46 – Évolution des tensions au fondamental lorsque les lois de commande
optimales sont appliquées.

4.3 Validation expérimentale

Afin de valider les tendances observées en simulation, le banc de mesure double entrée
utilisé au début de ce chapitre a été mis en place avec un tuner mécanique en sortie du
dispositif. Un étalonnage du banc est également réalisé afin d’avoir une connaissance de
la différence de phase entre les deux voies.

Pour une première validation, il a été choisi d’étudier deux cas de désadaptation : Z+
Re

et Z−Re. Pour chacune de ces deux impédances de charge, l’algorithme de mesure présenté
sur la Figure IV.7(b) est utilisé à la fréquence de 3,6GHz. La Figure IV.48 présente les
résultats de mesure et une comparaison avec la courbe mesurée dans le cas où l’ampli-
ficateur est chargé sur 50Ω (courbe de référence). Pour le cas Z−Re, conformément aux
résultats simulés, on constate une baisse du rendement en basse puissance par rapport
au cas de référence. Comme il a été observé en théorie, cette désadaptation a notamment
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Figure IV.47 – Banc de mesure double entrée pour la caractérisation du Doherty sur
charge désadaptée.

pour impact d’abaisser l’impédance présentée au transistor principal (initialement 2Ropt),
expliquant ainsi la baisse de rendement. Au contraire, le cas Z−Re bénéficie d’un meilleur
rendement que le cas de référence avant le déclenchement de l’auxiliaire. Dans cette confi-
guration, le transistor principal est théoriquement chargé par une impédance supérieure
à 2Ropt.

Ces deux mesures en double entrée montrent qu’il est possible d’extraire des lois de
commande au sein des nuages de points. Cependant, le banc utilisé ne donne accès qu’à des
paramètres fonctionnels (rendement, gain...) et ne permet donc pas de connaitre l’impact
d’une désadaptation de charge sur la tension reportée aux bornes du transistor principal.
Il serait alors de fort intérêt d’utiliser un banc de type NVNA autorisant l’accès à des
paramètres circuit (tensions, courants) afin de valider les lois de commande extraites en
simulation.
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Figure IV.48 – Mesure de l’amplificateur Doherty à 3,6GHz fonctionnant sur une charge
désadaptée. (a) Cas Z−Re et (b) cas Z+

Re.
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5 Conclusion
Au cours de ce quatrième chapitre, la caractérisation expérimentale du démonstra-

teur Doherty développé a été présentée. Après une première mesure des performances du
dispositif en paramètres [S], le banc de mesure dédié à ce type d’architecture d’amplifica-
teur ainsi que la procédure d’étalonnage multiport associée ont été présentés. Par la suite,
la caractérisation non-linéaire du dispositif en double entrée s’est articulée en deux parties.

Dans un premier temps, le démonstrateur a été caractérisé pour une distribution sta-
tique d’entrée fixe. Cette distribution fixe, équivalente à une configuration Doherty clas-
sique, a constitué notre cas de référence pour la suite de l’étude. Une forte influence
du déphasage d’entrée entre les deux voies a notamment été observée avec des mesures
d’AM-AM et d’AM-PM, montrant clairement une configuration favorable au fonction-
nement Doherty. L’influence de la phase d’entrée a par la suite été constatée lors d’un
fonctionnement dynamique de l’amplificateur (signal 2-tons, NPR) et a validé les pre-
mières observations réalisées en fonctionnement statique.

Dans l’optique de converger progressivement vers une topologie de type Doherty nu-
mérique, la seconde partie a présenté les possibilités offertes par ce type d’architecture.
Après une caractérisation CW du dispositif en double entrée, une distribution statique
d’amplitude et de phase égalisée en fréquence a été proposée. Bien qu’une évolution du
banc de mesure actuel soit nécessaire pour mettre en place ce type de loi de commande, la
première observation en quasi-statique a montré des possibilités d’amélioration du rende-
ment sur une large bande. Pour terminer, les mesures automatiques en double entrée ont
permis d’extraire des distributions dynamiques d’amplitude et de phase d’entrée permet-
tant d’obtenir le meilleur compromis rendement-linéarité. Ces lois de commande ont par
la suite été étendues en quasi-statique entre 3,6GHz et 4GHz. Les résultats ont montré
une forte amélioration du rendement sur toute la bande considérée par rapport au cas de
référence, en revanche une mise en oeuvre de ce type de loi de commande s’avère complexe
à mettre en oeuvre et difficilement envisageable à l’heure actuelle.

Finalement, des perspectives à ces travaux ont été présentées. L’apparition prochaine
de la 5G sera notamment accompagnée de nouveaux moyens d’émissions comme les an-
tennes actives. L’utilisation de ces réseaux d’antennes à balayage de phase, peut, dans
certaines situations, impliquer d’importants couplages entre les différents éléments rayon-
nants et induire une modification de l’impédance d’entrée de ces derniers. Cette variation
d’impédance est notamment vue comme une désadaptation par l’amplificateur qui a pour
influence de dégrader ses performances et de potentiellement induire des problèmes de fia-
bilité dans un contexte où des isolateurs seraient supprimés. L’étude théorique proposée
a mis en avant les potentialités du Doherty numérique dans le cas d’un fonctionnement
sur une charge désadaptée. La simulation sur le démonstrateur développé a montré que la
grande flexibilité de ce type d’architecture permet d’améliorer conjointement le rendement
et la fiabilité des transistors en réduisant le « stress » RF qui leur est appliqué dans le cas
d’une désadaptation de sortie.
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Le nombre de satellites de télécommunications a connu une augmentation considérable
ces dernières années. Les fonctionnalités offertes par les satellites permettent de répondre
à la demande croissante des utilisateurs, nécessitant des services toujours plus deman-
deurs en bande passante (streaming vidéo HD, cloud computing, jeux vidéos, etc...), tout
en offrant la possibilité de couvrir la totalité du globe terrestre. Toutefois, cette demande
s’adjoint d’une forte complexification de la charge utile du satellite et reporte de fortes
contraintes sur la fonction d’amplification de puissance d’émission. Ce dispositif de puis-
sance RF doit ainsi amplifier des signaux à haute efficacité spectrale, en satisfaisant un
niveau de linéarité requis et en assurant un rendement élevé afin de limiter la consomma-
tion de la ressource électrique fournie par la plateforme. Dans ce contexte, les travaux de
thèse menés au sein du laboratoire XLIM et en collaboration avec le CNES proposent une
étude des potentialités d’une architecture d’amplificateur double entrée à charge modulée.
Cette conclusion récapitule les travaux réalisés au cours de ce doctorat.

Le premier chapitre met en évidence les problématiques liées à la fonction d’amplifi-
cation de puissance dans la chaîne d’émission embarquée dans la charge utile du satellite.
De l’apparition de la 5G résulte une demande croissante en bande passante, en flexibilité
et en linéarité des dispositifs microondes analogiques, reportant ainsi de fortes contraintes
sur l’amplificateur d’émission RF. De ce fait, ce dispositif de puissance est contraint de
fonctionner avec un faible rendement moyen, impliquant une importante consommation de
la ressource électrique fournie par la plateforme mais également d’importantes contraintes
thermiques au sein du satellite. Bien qu’une grande partie des satellites actuels utilisent la
technologie d’amplificateurs à tubes microondes (TWTA) pour des applications en hautes
fréquences et à de forts niveaux de puissance, les amplificateurs à état solide (SSPA) pré-
sentent un excellent compromis pour des applications à plus faible puissance et sur des
bandes de fréquences plus basses. Dans ce contexte, une comparaison de différentes tech-
nologies de semi-conducteurs a été dressée, mettant clairement en avant le Nitrure de
Gallium (GaN) pour l’application visée. Cette technologie dite à large bande interdite
présente des propriétés intrinsèques uniques en termes de densité de puissance, de fré-
quences d’utilisation et de performances en linéarité, la rendant à l’heure actuelle l’une
des plus attractive pour l’amplification de forte puissance à l’état solide. Enfin, l’amplifi-
cateur de puissance RF, ainsi que les notions relatives à son fonctionnement statique et
dynamique (définition des puissances, rendement énergétique, linéarité, effets de mémoire,
critères de linéarité) ont été présentés.
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Le second chapitre s’est focalisé sur les architectures d’amplificateur à haut rende-
ment. La complexification des signaux de télécommunication (augmentation de l’effica-
cité spectrale et du PAPR) ainsi que les performances en linéarité imposées par les dif-
férents organismes régulateurs impliquent de nombreuses contraintes sur l’amplificateur
afin de satisfaire un rendement raisonnable. L’utilisation d’architectures d’amplificateur
complexes s’est alors imposée comme la meilleure solution pour répondre à ces problé-
matiques d’efficacité énergétique. Un panorama général des architectures basées sur le
principe de modulation de charge est dressé dans ce chapitre. L’analyse proposée sépare
ces architectures en deux catégories (combinaison de puissance quasi-isolée et non-isolée)
et met en avant les avantages et inconvénients de chaque technique. Étant au coeur de ces
travaux, l’architecture Doherty est traitée de façon plus détaillée dans une analyse théo-
rique, mettant clairement en avant ses potentialités en termes d’efficacité énergétique en
présence de signaux modulés. La fin de ce chapitre est consacrée à l’étude des limitations
de l’architecture Doherty. Plus spécifiquement, l’extension de cette analyse théorique avec
des transistors à effet de champ non-idéaux montre une forte restriction en bande pas-
sante de l’amplificateur, notamment due à la présence d’éléments réactifs de sortie. De
plus, l’étude conventionnelle du fonctionnement Doherty considère deux transistors pola-
risés en classe B. Cependant, cette hypothèse ne s’avère plus valable dans le cas réel, où
une forte dissymétrie de polarisation existe entre les deux cellules actives, ce qui implique
une forte dégradation des performances énergétiques du dispositif. Finalement, ce chapitre
conclut sur les solutions possibles permettant de bénéficier au maximum des performances
offertes par l’amplificateur Doherty, avec notamment un fort intérêt pour le « Doherty nu-
mérique » autorisant un contrôle en amplitude et en phase indépendant sur chaque entrée.

Le troisième chapitre propose, suite aux conclusions établies dans l’étude théorique,
une méthodologie de conception d’amplificateur Doherty large bande. La limitation en
bande passante observée dans le chapitre précédent a montré que l’inversion d’impédance
ainsi que la prise en compte des éléments réactifs de sortie sont des points cruciaux dans
la conception d’un dispositif large bande. Fort de ce constat, la méthodologie proposée
repose sur l’utilisation d’un inverseur d’impédance équivalent réalisant une « absorption »
des éléments réactifs intrinsèques des transistors. Cet inverseur est par la suite utilisé dans
une architecture de type « post-matching » permettant une optimisation des performances
sur une large bande passante. La méthodologie développée au cours de ces travaux est
par la suite appliquée à la conception d’un amplificateur Doherty d’une puissance de 20W
fonctionnant en bande C (3,6GHz-4,2GHz) [96],[97]. Enfin, les simulations réalisées en
quasi-statique sont présentées. Le dispositif présente de bonnes performances en termes
de rendement en puissance ajoutée (PAE ≈45% à 6dB de recul en puissance et ≈55% à
pleine puissance) mais également en linéarité avec une faible variation des profils d’AM-
PM sur toute la bande considérée.

Le quatrième et dernier chapitre a présenté une validation expérimentale de l’am-
plificateur réalisé. Après une première caractérisation en fonctionnement petit signal, le
dispositif a été testé en fonctionnement non-linéaire sur un banc de mesure double entrée
développé à XLIM et utilisant une procédure d’étalonnage en phase automatique. Dans
un premier temps, le dispositif a été caractérisé dans sa configuration conventionnelle
avec une distribution statique d’amplitude et de phase. L’étude expérimentale a montré
l’influence de la distribution de phase sur les conversions d’amplitude et de phase, pou-
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vant fortement affecter l’effet de modulation de charge. Cette dégradation a par la suite
été constatée lors d’un fonctionnement dynamique de l’amplificateur, démontrant une im-
portante dégradation de sa linéarité. Dans un deuxième temps, en vue de converger vers
les potentialités d’une architecture numérique, les mesures en double entrée ont permis
l’extraction de distributions statiques ou dynamiques d’amplitude et de phase. Ces me-
sures ont montré la grande flexibilité du « Doherty numérique » en termes de compromis
rendement-linéarité sur une large bande.

La fin du quatrième chapitre est consacrée à des perspectives avec notamment une
application du Doherty numérique dans le contexte d’antennes actives. D’un point de vue
système, les antennes 5G seront constituées d’une matrice d’éléments rayonnants, dont
le diagramme de rayonnement est reconfigurable en fonction de l’excitation apportée à
chaque antenne. Ces réseaux d’antennes seront directement connectés à une multitude
d’amplificateurs de puissance. Cependant, la suppression des isolateurs entre ces deux
dispositifs ainsi que les couplages ayant lieu entre les multiples éléments induira des varia-
tions de l’impédance d’entrée de chaque antenne. En d’autres termes, l’amplificateur sera
parfois contraint de fonctionner sur une charge désadaptée, dégradant alors fortement ses
performances en linéarité et en rendement. Dans ce contexte, une analyse théorique sur le
fonctionnement du Doherty en condition de désadaptation est proposée. Cette approche
vise à déterminer les lois de commande optimales à appliquer en entrée du dispositif en
fonction de la charge présentée à son accès de sortie et pourrait apporter des solutions à
la conception d’antennes actives à haut rendement énergétique.
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Résumé

Les fortes capacités actuelles et envisagées des futurs liens satellites de communication pour la
5G conduisent les signaux traités dans les charges utiles à présenter simultanément d’impor-
tantes variations d’amplitude (PAPR>10dB) et de très larges bandes passantes instantanées
(BW>1GHz). À l’intérieur du sous-système d’émission hyperfréquence, le fonctionnement du
module d’amplification de puissance se trouve très contraint par les formes d’ondes véhiculées,
il se présente comme l’un des postes de consommation énergétique des plus importants, et ayant
le plus d’impact sur l’intégrité du signal émis. Dans ce contexte, les fonctions dédiées au traite-
ment numérique des signaux et couramment implémentées par le processeur numérique (telles
que le filtrage, la canalisation, et éventuellement la démodulation et la régénération des signaux
bande de base) embarquées dans les charges utiles, représentent une solution à fort potentiel qui
permettrait de relâcher les contraintes reportées sur la fonction d’amplification de puissance afin
de gérer au mieux la ressource électrique allouée.
Ces travaux de thèse proposent d’étudier les potentialités d’amélioration du fonctionnement en
rendement et linéarité d’un amplificateur de type Doherty à double entrée de gamme 20W en
technologie GaN et fonctionnant en bande C. La combinaison des signaux de puissance sur la
charge RF est optimisée par une distribution optimale des signaux en amplitude et phase à
l’entrée par des moyens numériques de génération. Dans un premier temps une méthodologie de
conception large bande d’un amplificateur Doherty est introduite et validée par la conception
d’un démonstrateur en bande C. Dans un second temps, l’outil expérimental permettant
l’extraction des lois optimales de distribution d’amplitude et de phase RF est présenté en détail,
et la caractérisation expérimentale du dispositif en double entrée est réalisée puis comparée aux
simulations. Finalement, en perspective à ces travaux, une étude préliminaire des potentialités
de l’architecture Doherty à double entrée pour la gestion d’une désadaptation de la charge de
sortie (gestion de TOS) est menée et des résultats sont mis en avant.

Mots clés : satellite, charge utile, amplificateur de puissance RF, modulation de charge
active, conception, GaN HEMT, Doherty, double entrée, haut rendement.
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Abstract

The high capabilities of current and future 5G communication satellite links lead the processed
signals in the payloads to simultaneously exhibit large amplitude variations (PAPR>10dB) and
wide instantaneous bandwidths (BW>1GHz). Within the microwave transmission subsystem, the
operation of the power amplification stage is highly constrained by the transmitted waveforms,
it is one of the most energy-consuming module of the payload affecting as well the integrity
of the transmitted signal. In this context, the functions dedicated to digital signal processing
and currently implemented by the digital processor (such as filtering, channeling, and possibly
the demodulation and regeneration of baseband signals) embedded in the payloads, represent a
potential solution that would reduce the constraints reported on the power amplification function
and help to manage the allocated power ressource.
This work proposes a study on the capability of dual input power amplifier architectures in
order to manage the efficiency-linearity trade-off over a wide bandwidth. This study is carried
out on a 20W GaN Doherty demonstrator operating in C-band. The combination of the output
signals on the RF load is managed by an optimal amplitude and phase distribution that is
digitally controlled at the input. Firstly, a wideband design methodology of Doherty amplifier
is introduced and validated on a C-band demonstrator. In a second time the experimental tool
allowing the extraction of amplitude and phase input distributions is presented, the dual input
characterization is achieved and compared with simulation results. Finally, in perspective of this
work, a preliminary study of the capabilities of the digital Doherty for the management of an
output load mismatch (VSWR management) is carried out and the results are put forward.

Key words : satellite, payload, RF power amplifier, active load modulation, design,
HEMT GaN, Doherty, dual input, high efficiency.
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