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Introduction. 

Cette thèse s’inscrit dans le cadre général de la conception d’amplificateur de puissance 

pour des systèmes de radiocommunication permettant l’échange de données de plus en plus 

nombreuses sur des distances toujours plus grandes et à des débits toujours plus élevés. Les 

évolutions technologiques tendent à répondre continuellement à cette demande de plus en 

plus exigeante. 

Aujourd’hui, le déploiement de l’Internet des objets s’accélère avec la perspective 

d’atteindre 21,5 milliards d’objets connectés en service en 2025. Cette perspective offre une 

opportunité de marché de 1567 milliards de dollars[1]. La conséquence directe est une très 

forte augmentation des flux de données échangés par les systèmes de radiocommunications 

modernes. Dans les années à venir, la technologie 5G pourrait permettre d’atteindre des débits 

de plusieurs gigabits par seconde, soit jusqu'à 100 fois plus que la 4G actuelle. 

Pour atteindre ces performances, les verrous technologiques à lever sont nombreux. La 

fonction d’amplification de puissance des émetteurs RF ne déroge pas à ces contraintes. Elle 

doit répondre conjointement à des critères de poids, de dimensionnement, de coût et de 

rendement énergétiques. 

Le rendement énergétique est un critère prépondérant pour assurer la qualité d’un 

système de communication. En effet, l’électricité consommée par ces systèmes représente 

non seulement une partie imposante de la charge financière des opérateurs télécoms, 54.3 

milliards de dollars par an pour un réseau de vingt milles stations de base, mais aussi une 

importante empreinte écologique négative, avec une émission annuelle de 194 600 tonnes de 

CO2 pour le même réseau [2].  

Les travaux réalisés au cours de cette thèse de doctorat se placent dans le cadre d’une 

amélioration du rendement énergétique des amplificateurs de puissance microondes. Dans 

cette optique d’augmentation du rendement, un amplificateur de puissance pour application 

de suivi d’enveloppe fonctionnant en bande K a été réalisé dans le cadre d’un financement de 

thèse de type CIFRE avec la société United Monolithic Semiconductor (UMS). La technologie 

GaN GH15-10 d’UMS a été utilisée pour la conception et la réalisation de l’amplificateur. Ce 

travail a permis de valider l’intérêt de la technique de suivi d’enveloppe pour cette technologie 

dans la bande K. La motivation de travailler dans cette bande de fréquence est portée par le 

développement de systèmes de radiocommunication tels que la 5G pour laquelle les 

fréquences de porteuses peuvent être beaucoup plus élevées que celles des systèmes de 

radiocommunication actuels. De plus, ce choix est justifié par la nécessité de rechercher de 

nouvelles capacités satellite rendant possibles la réalisation de nouvelles applications. Celles-

ci viennent s’ajouter aux applications existantes comme les liaisons satellite - terre 

descendantes fonctionnant dans les bandes de fréquences : 18,3-18,8 GHz et 19,7-20,2 GHz ; 

le service de téléphonie fixe par satellite OSG (Orbite Géostationnaire ou GSO) ou non 

OSG fonctionnant en liaison descendante satellite-terre dans la bande : 18,8-19,3 GHz  et le 

service de téléphonie mobile par satellite assuré par le satellite Iridium lancé en 1997. 

Le manuscrit de thèse se compose de cinq chapitres. 

Dans le premier chapitre, les fondamentaux des systèmes de télécommunications 

modernes et les principaux critères de performances des amplificateurs de puissances aux 

fréquences microondes sont présentés. Les définitions des puissances mises en jeu dans un 
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amplificateur de puissance sont données dans le cas d’un signal CW et sur porteuse modulée. 

Les principales caractéristiques des signaux modulés utilisés dans les systèmes de 

radiocommunication modernes sont aussi présentées. 

Le deuxième chapitre est consacré à l’exposition des différentes architectures  

d’amplificateurs de puissances à haut rendement permettant de fonctionner avec des signaux 

modulés à fort facteur de crête (PAPR : Peak-to-Average Power Ratio) qui est une mesure 

caractéristique du signal. Il indique le rapport entre la puissance crête et la puissance moyenne 

du signal d’excitation. La plupart du temps, cette grandeur est exprimée en décibels (dB). Le 

PAPR d’un signal de type LTE par exemple (Long Term Evolution) est de l’ordre de 10 dB. 

L’amplificateur devra donc fonctionner avec une bonne efficacité et une bonne linéarité sur un 

large recul en puissance de sortie : Output Back Off (OBO). La technique de suivi d’enveloppe 

(SE) semble un bon candidat pour les applications hautes fréquences demandant un fort 

rendement sur un large OBO et sur une large bande de fréquence RF (>10%).  

Le troisième chapitre présente une comparaison entre les différentes technologies et 

structures de transistors en vue de l’application de la technique de suivi d’enveloppe. Le HEMT 

ALGaN/GaN a été choisi pour la conception de l’amplificateur de puissance réalisé au cours 

de ce travail de doctorat. Les avantages et les inconvénients de cette structure et de cette 

technologie GaN sont discutés. Le chapitre se clôture par la validation, pour une application 

de suivi d’enveloppe, du modèle électrique non linéaire fourni par la fonderie UMS. Les 

caractérisations/simulations effectuées sur les transistors GH15 d’UMS démontrent que la 

variation de la tension de polarisation de drain permet d’améliorer considérablement le 

rendement en puissance ajoutée de l’amplificateur le long de l’OBO. La technologie GH15 

d’UMS permet alors de concevoir des amplificateurs en bande K en vue de l’application de la 

technique du suivi d’enveloppe. En conséquence, l’amplificateur de puissance, à base de 

transistors GH15-10 d’UMS, à polarisation de drain dynamique a été choisi pour notre 

application.  

Le chapitre quatre décrit les différentes étapes de la méthodologie de conception mise en 

œuvre pour aboutir à la réalisation d’un amplificateur de puissance, à base de transistors 

GH15, en technologie MMIC délivrant une puissance de sortie maximale de l’ordre de 4W en 

bande K. Cet amplificateur de puissance est conçu en vue de l’application de la technique de 

suivi d’enveloppe. La conception a été réalisée en recherchant le meilleur compromis entre la 

puissance de sortie, le gain, le rendement en puissance ajoutée (Power Added Efficiency : 

PAE ) et la bande passante. Les caractérisations expérimentales et les simulations des 

transistors GH15 d’UMS ont permis de dimensionner les transistors à utiliser lors de la 

conception. Ensuite, des simulations « load pull » de variation des impédances de charge et 

de source, à la fréquence fondamentale et aux fréquences harmoniques, ont été effectuées 

sur le transistor unitaire. Les gabarits des performances sont alors déduits et serviront comme 

objectif lors de la conception des circuits d’adaptations. Les contraintes propres à une 

conception en vue de l’application de la technique de suivi d’enveloppe, comme la largeur de 

la bande passante de modulation et le rendement en puissance ajoutée sont détaillées. Le 

circuit final respecte toutes les spécifications du cahier des charges. Ce chapitre présente 

aussi l’outil de simulation développé à XLIM permettant de réaliser des simulations en 

équilibrage harmonique sur l’amplificateur de puissance, composé de blocs de paramètres S 

générés par les simulations électromagnétiques, avec des signaux modulés de type N-QAM. 

Les résultats des simulations sont comparés aux performances mesurées avec un signal CW 
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et avec des signaux modulés de type N-QAM à polarisation de drain fixe et sous condition de 

suivi d’enveloppe. 

Deux bancs de mesure sont présentés : le banc de mesure fréquentiel utilisé pour les 

caractérisations en régime CW et le banc de mesure temporel développé par XLIM 

spécifiquement pour servir à caractériser l’AP dans un système de suivi d’enveloppe (APSE) 

lorsque des signaux modulés lui sont appliqués. 

Les résultats de mesure de l’amplificateur à deux étages seront présentés et comparés 

aux résultats de la simulation, pour : 

 Les paramètres S multipolarisations, 

 Les performances en puissance en CW à polarisation fixée à VDS0max, 

 Les performances en puissance en CW avec application de la loi à gain Gp constant, 

 Les performances en puissance avec une modulation 16QAM (et 64QAM) et un débit 

symbole de 1Mb/S à polarisation de drain fixée à VDS0max, 

 Les performances en puissance avec une 16QAM (et 64QAM) et un débit symbole 

de 10 MSymb/s avec application dynamique de la loi à gain Gp constant.
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Chapitre I. Généralités sur les systèmes de télécommunications modernes et 

fondamentaux des amplificateurs de puissances RF. 

Les systèmes de radiocommunications modernes doivent transmettre différents types de 

données (texte, audio, image, vidéo, par exemple) pour plusieurs applications mobiles, 

terrestres ou satellite. Pour satisfaire ces besoins, ces systèmes utilisent des techniques de 

modulation numérique de plus en plus complexes (QPSK, 256QAM, 4096QAM par exemple), 

et tirent aussi profit des techniques de multiplexage (TDMA, CDMA, OFDM par exemple). La 

combinaison des nouvelles techniques de modulations et de multiplexage, augmente la 

complexité des signaux utilisés par les systèmes de radiocommunications modernes. La 

difficulté principale rencontrée par les concepteurs d’amplificateurs de puissance RF réside 

dans la mise en œuvre de méthodes conduisant à l’obtention de compromis entre la puissance 

de sortie, le gain, la linéarité, la largeur de bande et surtout la consommation énergétique.  

Dans ce chapitre sont présentés, dans un premier temps, les principaux critères de 

performances des amplificateurs de puissance. Dans un second temps, la description d’un 

exemple de système de radiocommunication numérique est faite. La définition des signaux 

utilisés et l’importance de l’amplificateur de puissance aux fréquences microondes dans ce 

système est par la suite expliqué. 

Ce premier chapitre permet aussi de présenter les principaux critères de performance du 

transistor utilisé pour la conception d’un amplificateur de puissance en vue de l’utilisation de 

la technique de suivi d’enveloppe.  

I.1. Fondamentaux et critères de performance des amplificateurs de puissances RF. 

Les signaux RF utilisés en radiocommunications modernes présentent des enveloppes 

variables, c’est-à-dire que l’amplitude et la phase de l’enveloppe de l’onde porteuse à la 

fréquence fP, sont fonction du temps. Ces signaux RF présentent des PAPRs très importants. 

Par exemple, l’efficacité spectrale notée η, définie comme étant le rapport entre le débit binaire 

(en bit/s) et la bande passante (en Hz), a été multipliée par 2 [3], [4], de 15 à 30 Bits/s/Hz en 

liaison descendante, en passant du réseau 4G cellulaire utilisant le standard LTE au 5G-NR 

(New Radio).  

Pour assurer le bon fonctionnement d’un système de communication, la linéarité doit être 

élevée afin de minimiser la distorsion du signal, de réduire le taux d'erreur binaire, d'améliorer 

l'efficacité spectrale et de réduire les interférences des canaux adjacents. D’autre part la 

consommation doit est minimisée tout en maximisant la puissance de sortie RF à la sortie de 

l’amplificateur de puissance afin d’assurer une conversion optimale DC-RF. 

Afin de comprendre le fonctionnement de l’amplificateur de puissance, les caractéristiques 

principales seront présentées dans la section suivante. Dans un premier temps, les critères 

de performances liés à l’amplificateur de puissance sont donnés[5]. 

I.1.1. Caractéristiques principales d’un amplificateur de puissance. 

Un amplificateur de puissance est un système multivariable ayant 2 accès. C’est un 

quadripôle qui est conçu, dans notre cas, à partir de transistors HEMTs (High Electron Mobility 

Transistor). Le choix de l’AP à HEMT sera justifié dans la section suivante traitant la 

comparaison des différentes technologies de transistors.  

https://fr.wikipedia.org/wiki/D%C3%A9bit_binaire
https://fr.wikipedia.org/wiki/Bande_passante
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I.1.1.1. Amplificateur de puissance en régime d’état établi sinusoïdal (CW). 

Quatre plans de référence sont définis dans la Figure I.1 qui montre la répartition des 

différents courants, tensions et puissances mis en jeu dans un amplificateur de puissance. 

Deux nœuds d’entrée et de sortie RF sont définis respectivement dans les plans Πe et Πs. 

L’alimentation de l’amplificateur est assurée par des sources de tensions continues placées 

dans les plans Πalim,E et Πalim,S. L’amplificateur est supposé ne posséder qu’une seule 

alimentation en entrée (Ee) et une seule alimentation en sortie (Es). Le signal d’excitation RF 

CW est constitué d’une Force Electromotrice FEM 𝑒𝑔(𝑡), et de sa résistance interne 𝑅𝑔. Les 

courants circulants sur les accès d’entrée (ieBF) et de sortie (isBF) d’alimentation sont continus 

(DC). La puissance 𝑃𝐷𝐶 fournie par les forces électromotrices générant des tensions 

continues, et consommée par l’amplificateur de puissance , est définie par l’équation suivante : 

 𝑃𝐷𝐶 = 𝐸𝑒 × 𝑖𝑒𝐵𝐹 + 𝐸𝑠 × 𝑖𝑠𝐵𝐹 (I.1)  

 
Figure I.1: Schéma de principe des puissances, des courants et des tensions dans un AP en 

présence d’un signal d’excitation CW. 

Les courants et tensions instantanés RF d’entrée et de sortie montrés sur la Figure I.1 sont 

des variables fonction du temps. Des amplitudes complexes, sont associées à ces variables. 

En utilisant cette notation, la force électromotrice du générateur 𝑒𝑔(𝑡) devient 𝐸�̃� et est définie 

par: 

 𝑒𝑔(𝑡) = 𝐸𝑔 × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑𝑔) (I.2)  

 𝑒𝑔(𝑡) = ℜ{𝐸�̃� × 𝑒𝑗𝜔0𝑡} (I.3)  

Avec : 𝐸�̃� = 𝐸𝑔𝑒𝑗𝜑𝑔 (I.4)  

L’amplitude complexe définie dans l’équation I .4 pour une fem sinusoïdale pure ne porte 

aucune information ni sur le temps ni sur la fréquence. Pour rappeler la fréquence de travail à 

laquelle elle est associé, elle est généralement notée comme suit : 

 𝐸�̃�(𝜔0) 𝑜𝑢 𝐸�̃�(𝑓0)  (I.5)  

Cette association est appliquée sur toutes les variables temporelles sinusoïdales définies 

sur le schéma du circuit montré par la Figure I.1. La Figure I.2 présente le circuit de la Figure I.1 

dans le domaine fréquentiel, avec les amplitudes complexes, à la fréquence f0 du générateur. 
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Figure I.2: Schéma de principe des courants et des tensions dans un AP en présence d’un signal 

d’excitation CW. 

La résistance interne du générateur  𝑅𝑔 et la résistance de charge de l’amplificateur de 

puissance  𝑅𝑐ℎ ont été fixées à 50Ω.  

La puissance moyenne disponible du générateur considéré lorsque l’excitation est 

purement sinusoïdale, notée 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0) , est définie par l’équation I.6. Elle est déterminée à 

partir de la force électromotrice sinusoïdale (CW) 𝐸�̃�(𝑓0) , de fréquence fondamentale 𝑓0  

 

𝑃𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0) [𝑊] =
|𝐸�̃�(𝑓

0)|
2

8 × 𝑅𝑔
  (I.6)  

La puissance moyenne RF absorbée par l’amplificateur à la fréquence f0 correspond à la 

puissance d’entrée moyenne notée  𝑃𝑒(𝑓0) qui est définie par l’équation I.7. 

 
𝑃𝑒(𝑓0)[𝑊] =

1

2
𝑅𝑒[�̃�𝑒(𝑓0) × 𝐼𝑒

∗(𝑓0)] (I.7)  

La puissance moyenne RF absorbée par le transistor au niveau de l’accès grille 

correspond à la puissance d’entrée moyenne notée 𝑃𝑒,𝑇𝑅(𝑓0)  qui est définie par l’équation I.8. 

 
𝑃𝑒,𝑇𝑅(𝑓0)[𝑊] =

1

2
𝑅𝑒[�̃�𝑒𝑇𝑅(𝑓0) × 𝐼𝑒𝑇𝑅

∗ (𝑓0)] (I.8)  

La puissance moyenne RF utile délivrée au niveau de l’accès drain du transistor à la 

fréquence fondamentale 𝑓0 est notée  𝑃𝑠𝑇𝑅(𝑓0) et exprimée par l’équation I.9. 

 
𝑃𝑠,𝑇𝑅(𝑓0)[𝑊] =

1

2
𝑅𝑒[�̃�𝑠𝑇𝑅(𝑓0) × 𝐼𝑠𝑇𝑅

∗ (𝑓0)] (I.9)  

La puissance moyenne RF utile délivrée en sortie de l’amplificateur à sa charge externe 

𝑍𝑐ℎ = 𝑅𝑐ℎ à la fréquence fondamentale 𝑓0 est notée  𝑃𝑠(𝑓0) et exprimée par l’équation I.10. 

 
𝑃𝑠(𝑓0)[𝑊] =

1

2
𝑅𝑒[�̃�𝑠(𝑓0) × 𝐼𝑠

∗(𝑓0)] (I.10)  
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La puissance ajoutée moyenne RF de l’amplificateur, à la fréquence du générateur : 

𝑃𝑎𝑗 (𝑓0) est définie par l’équation I.11, 𝑃𝑎𝑗(𝑓0). C’est la différence entre la puissance de sortie 

moyenne dissipée dans la charge 𝑃𝑠(𝑓0) en Watts et la puissance d’entrée moyenne absorbée 

par l’amplificateur 𝑃𝑒(𝑓0) en Watts. 

  𝑃𝑎𝑗(𝑓0)[𝑊] = 𝑃𝑠(𝑓0)[W] − 𝑃𝑒(𝑓0)[𝑊] (I.11)  

Il est aussi possible, en se plaçant d’un point de vue de l’utilisateur, de définir la puissance 

ajoutée moyenne d’un amplificateur, notée 𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡
(𝑓0). Elle est définie par l’équation I.12, comme 

étant la différence entre la puissance moyenne dissipée dans la charge 𝑃𝑠(𝑓0) en Watts et la 

puissance disponible du générateur d’excitation 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0) en Watts. 

 𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡
(𝑓0)[𝑊] = 𝑃𝑠(𝑓0)[𝑊] − 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0)[𝑊] (I.12)  

De manière similaire deux gains de l’amplificateur de puissance peuvent être définis. 

Le gain en puissance 𝐺𝑝(𝑓0) est défini dans l’équation I.13 par le rapport entre la puissance 

de sortie moyenne, 𝑃𝑠(𝑓0) délivrée à la charge de fermeture et la puissance moyenne absorbée 

à son entrée 𝑃𝑒(𝑓0). 

 

𝐺𝑝(𝑓0) =
𝑃𝑠(𝑓

0)[𝑊]

𝑃𝑒(𝑓0)[𝑊]
 (I.13)  

Le gain d’insertion 𝐺𝑖(𝑓0), ou aussi gain transducique 𝐺𝑇(𝑓0), est donné dans l’équation 

I.14 par le rapport de la puissance de sortie moyenne fournie par l’amplificateur, 𝑃𝑠(𝑓0), et la 

puissance disponible moyenne du générateur, 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0). 

 

𝐺𝑖(𝑓0) =
𝑃𝑠(𝑓

0)[𝑊]

𝑃𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0)[𝑊]
 (I.14)  

Communément, les gains sont exprimés en dB et les puissances en dBm. Les conversions 

Watt à dBm et Watt à dB sont données par les équations suivantes : 

 
P[𝑑𝐵𝑚] = 10 × 𝑙𝑜𝑔10 (

P[𝑊]

1000
) (I.15)  

 𝐺𝑝,𝑖(𝑓0)[𝑑𝐵] = 𝑃𝑠(𝑓0)[𝑑𝐵𝑚] − 𝑃𝑒,𝑑𝑖𝑠𝑝(𝑓0)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑑𝐵𝑚] (I.16)  

Ou aussi : 𝐺𝑝,𝑖(𝑓0)[𝑑𝐵] = 10 × 𝑙𝑜𝑔10 (𝐺𝑝,𝑖(𝑓0)) (I.17)  

Pour de très faibles niveaux de puissance d’entrée, l’amplificateur se comporte comme 

un système linéaire et se caractérise par son gain en puissance linéaire ou gain linéaire 𝐺𝑝𝐿𝑖𝑛 : 
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 𝐺𝑝𝐿𝑖𝑛(𝑓0)[𝑑𝐵] = lim
𝑃𝑒[𝑊]→0

𝐺𝑝(𝑓0)[𝑑𝐵] (I.18)  

Avec l’utilisation de ce générateur d’excitation CW, la puissance moyenne fournie par les 

alimentations et consommée par l’amplificateur de puissance notée  𝑃𝐷𝐶 est exprimée comme 

suit : 

 𝑃𝐷𝐶[𝑊] = 𝐸𝑒 × 𝐼𝑒 + 𝐸𝑠 × 𝐼𝑠 (I.19)  

L’efficacité de la conversion de la puissance d’alimentation DC totale à la puissance RF 

de sortie d’un transistor HEMT est appelée rendement de drain noté 𝜂𝑑 ou DE (Drain 

Efficiency). Le rendement de drain est défini dans l’équation I.20 comme étant le rapport entre 

la puissance de sortie moyenne  𝑃𝑠(𝑓0) délivrée au niveau du drain, et la puissance moyenne 

délivrée par les alimentations et consommée par l’amplificateur 𝑃𝐷𝐶.  

 
𝜂𝑑[%] =

𝑃𝑠,𝑇𝑅(𝑓0) [W]

𝑃𝐷𝐶[𝑊]
× 100 (I.20)  

Le rendement de sortie d’un amplificateur noté 𝜂𝑠𝑜𝑟𝑡𝑖𝑒[%] peut aussi être défini comme 

étant le rapport entre la puissance moyenne délivrée à la charge d’utilisation sur la puissance 

moyenne consommée. 

 
𝜂𝑠𝑜𝑟𝑡𝑖𝑒[%] =

𝑃𝑠(𝑓0) [W]

𝑃𝐷𝐶[𝑊]
× 100 (I.21)  

Un autre critère d’efficacité de l’amplificateur est évalué à travers le rendement en 

puissance ajoutée noté 𝜂𝑎𝑗 ou PAE  (Power Added Efficiency) qui est défini dans l’équation 

I.22 comme étant le rapport entre la puissance ajoutée moyenne 𝑃𝑎𝑗(𝑓0) et la puissance 

consommée moyenne 𝑃𝐷𝐶. 

 

𝜂𝑎𝑗[%] =
𝑃𝑎𝑗(𝑓

0
)

𝑃𝐷𝐶

× 100 (I.22)  

Un rendement en puissance ajoutée noté 𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡 ou PAE ut est défini dans l’équation I.23 

comme étant le rapport entre la puissance ajoutée moyenne 𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡
(𝑓0) (voir I.12) et la 

puissance consommée moyenne 𝑃𝐷𝐶. 

 

𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡[%] =
𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡

(𝑓0)

𝑃𝐷𝐶

× 100 (I.23)  

Une autre façon intéressante de définir ce même rendement en puissance ajouté consiste 

à l’exprimer en fonction du rendement de sortie et du gain d’insertion 𝐺𝑖(𝑓0) comme suit :  
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𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡[%] = 𝜂𝑠𝑜𝑟𝑡𝑖𝑒[%] × (1 −

1

𝐺𝑖(𝑓
0
)

) (I.24)  

Un amplificateur à haut rendement présente un 𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡 important lorsqu’il fonctionne dans 

sa zone de saturation. Il est alors non linéaire mais son gain 𝐺𝑖(𝑓0) est alors plus faible que 

son gain bas niveau 𝐺𝑝𝐿𝑖𝑛(𝑓0). Lorsqu’un amplificateur est linéaire, il travaille avec un 

important recul par rapport à son point de compression et a donc un rendement en puissance 

ajoutée 𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡 dégradé. La linéarité d’un amplificateur et son rendement en puissance ajoutée 

sont deux grandeurs difficilement compatibles. 

Il est possible d’établir un bilan de puissance d’un amplificateur de puissance intégrant la 

puissance dissipée moyenne dans l’amplificateur. Elle est notée 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠 et définie par l’équation 

I.25 comme étant la différence entre les puissances moyennes DC et RF absorbées par 

l’amplificateur et la puissance moyenne fournie par celui-ci et dissipée dans la résistance de 

charge à la fréquence fondamentale 𝑓0 et aux fréquences harmoniques. 

 
𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠[𝑊] = 𝑃𝐷𝐶[𝑊] + 𝑃𝑒(𝑓0)[𝑊] − ∑ 𝑃𝑠(𝑓𝑛)

𝑛

[𝑊] (I.25)  

I.1.1.2. Amplificateur de puissance en régime de porteuse modulée. 

La Figure I.3 contient les mêmes informations déjà définies dans la Figure I.1 qui montre 

la répartition des différents courants, tensions et puissances mis en jeu, en régime CW, dans 

un amplificateur de puissance utilisant des transistors HEMTs. Dans le cas d’un signal 

d’excitation sur porteuse RF modulée (Figure I.3), il est important de préciser que les courants 

circulant sur les accès d’entrée (iealim(t)) et de sortie (isalim(t)) d’alimentation ne sont plus 

continus, ils varient en fonction du temps. En présence d’un signal d’excitation modulé, la 

puissance instantanée 𝑃𝐷𝐶(𝑡) fournie par les forces électromotrices générant des tensions 

continues, et consommée par l’amplificateur de puissance est définie par l’équation suivante : 

 𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊] = 𝐸𝑒 × 𝑖𝑒𝐵𝐹(𝑡) + 𝐸𝑠 × 𝑖𝑠𝐵𝐹(𝑡) (I.26)  

 
Figure I.3: Schéma de principe des puissances, des courants et des tensions dans un AP en 

présence d’un signal d’excitation modulé. 

La puissance moyenne (DC) délivrée par les alimentations s’écrit , compte tenu de 

l’orthogonalité des fonctions sinus : 
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 𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊] = 𝐸𝑒 × 𝑖𝑒𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ + 𝐸𝑠 × 𝑖𝑠𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

= 𝐸𝑒 × 𝑖𝑒𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ + 𝐸𝑠 × 𝑖𝑠𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 
(I.27)  

Des amplitudes complexes, sont associées aux courants et tensions instantanés RF 

d’entrée et de sortie montrés sur la Figure I.3. En utilisant cette notation, la force électromotrice 

du générateur du signal modulé 𝑒𝑔(𝑡) , devient 𝐸�̃�(𝑡) et elle est définie comme suit dans 

l’équation I.28: 

 𝑒𝑔(𝑡) = 𝐸𝑔(𝑡) × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑𝑔) (I.28)  

 𝑒𝑔(𝑡) = ℜ{𝐸�̃�(𝑡) × 𝑒𝑗𝜔0𝑡} (I.29)  

Avec : 𝐸�̃�(𝑡) = 𝐸𝑔(𝑡) × 𝑒𝑗𝜑𝑔 (I.30)  

L’enveloppe complexe instantanée de la fem, notée 𝑒𝑛𝑣_𝑒𝑔(𝑡)̃  est définie par l’équation 

suivante : 

 𝑒𝑛𝑣_𝑒𝑔(𝑡)̃ = 𝐸�̃�(𝑡) 

𝑒𝑛𝑣_𝑒𝑔(𝑡)̃ = 𝑣𝑒𝑔𝑚𝑜𝑑_𝐼(𝑡) + 𝑗 ∗ 𝑣𝑒𝑔𝑚𝑜𝑑_𝑄(𝑡) 
(I.31)  

𝑣𝑒𝑔𝑚𝑜𝑑_𝐼(𝑡) et 𝑣𝑒𝑔𝑚𝑜𝑑_𝑄(𝑡) sont respectivement les composantes en phase (I) et en 

quadrature de phase (Q) de l’enveloppe complexe instantanée de la tension générée par la 

force électromotrice du générateur du signal d’excitation modulé. 

On définit de même les enveloppes complexes instantanées de la tension d’entrée, notée 

𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑒(𝑡)̃ , et du courant d’entrée, notée 𝑒𝑛𝑣_𝑖𝑒(𝑡)̃ , sous la forme suivante: 

 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑒(𝑡)̃ = 𝑣𝑒_𝐼(𝑡) + 𝑗 ∗ 𝑣𝑒_𝑄(𝑡) (I.32)  

 𝑒𝑛𝑣_𝑖𝑒(𝑡)̃ = 𝑖𝑒_𝐼(𝑡) + 𝑗 ∗ 𝑖𝑒_𝑄(𝑡) (I.33)  

𝑣𝑒_𝐼(𝑡), 𝑖𝑒_𝐼(𝑡) et 𝑣𝑒_𝑄(𝑡), 𝑖𝑒_𝑄(𝑡) sont respectivement les composantes en phase (I) et en 

quadrature de phase (Q) des enveloppes complexes instantanées des tensions et des 

courants d’entrée. 

Les enveloppes complexes instantanées de la tension de sortie, notée 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑠(𝑡)̃ , et du 

courant de sortie, notée 𝑒𝑛𝑣_𝑖𝑠(𝑡)̃ , sont calculées par les équations suivantes : 

 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑠(𝑡)̃ = 𝑣𝑠_𝐼(𝑡) + 𝑗 ∗ 𝑣𝑠_𝑄(𝑡) (I.34)  

 𝑒𝑛𝑣_𝑖𝑠(𝑡)̃ = 𝑖𝑠_𝐼(𝑡) + 𝑗 ∗ 𝑖𝑠_𝑄(𝑡) (I.35)  
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𝑣𝑠_𝐼(𝑡), 𝑖𝑠_𝐼(𝑡) et 𝑣𝑠_𝑄(𝑡), 𝑖𝑠_𝑄(𝑡) sont respectivement les composantes en phase (I) et en 

quadrature de phase (Q) des enveloppes complexes instantanées des tensions et des 

courants de sortie. 

La puissance moyenne disponible du générateur du signal modulé considéré, notée 

𝑃𝑓𝑒𝑚
̅̅ ̅̅ ̅̅ ,est définie par l’équation I.36. Elle est déterminée par l’enveloppe complexe instantanée 

de la force électromotrice 𝑒𝑛𝑣_𝑒𝑔(𝑡)̃ .  

 

𝑃𝑓𝑒𝑚
̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑊] =

|𝑒𝑛𝑣_𝑒𝑔(𝑡)̃ |
2̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

8 × 𝑅𝑔
 (I.36)  

Dans le cas d’un signal d’excitation modulé de fréquence porteuse 𝑓0, la puissance RF 

moyenne absorbée par l’amplificateur notée  𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ est définie par l’équation I.37. 

 𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]  = 0.5 × ℜ[𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑒(𝑡)̃ ∗ 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑒(𝑡)̃ ∗] 

𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑊]  = 0.5 × ℜ[𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑒(𝑡)̃ ∗ 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑒(𝑡)̃ ∗]̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

 
(I.37)  

La puissance RF moyenne utile délivrée en sortie de l’amplificateur à sa charge externe 

ZCH=RCH à la fréquence fondamentale 𝑓
0
 est notée  𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  , et est donnée par l’équation I.38. 

 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]  = 0.5 × ℜ[𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑠(𝑡)̃ ∗ 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑠(𝑡)̃ ∗] 

𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑
̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑊]  = 0.5 × ℜ[𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑠(𝑡)̃ ∗ 𝑒𝑛𝑣_𝑣𝑠(𝑡)̃ ∗]̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅

 
(I.38)  

La puissance ajoutée RF moyenne 𝑃𝑎𝑗𝑚𝑜𝑑  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  d’un amplificateur de puissance est définie par 

l’équation I.39. C’est la différence entre la puissance de sortie moyenne dissipée dans la 

charge 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅   en Watts et la puissance d’entrée moyenne absorbée par l’amplificateur 𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅  

en Watts. 

 𝑃𝑎𝑗𝑚𝑜𝑑  ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑊] = 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑  (𝑡) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ [𝑊] − 𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑  (𝑡) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅[𝑊]  (I.39)  

D’un point de vue de l’utilisateur, en présence d’un signal d’excitation modulé, il est 

possible de définir la puissance ajoutée moyenne d’un amplificateur, notée 𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑
. Elle est 

définie par l’équation I.40, comme étant la différence entre la puissance de sortie moyenne 

dissipée dans la charge 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑 en Watts et la puissance moyenne disponible du générateur 

d’excitation 𝑃𝑓𝑒𝑚 en Watts. 

 𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑
(𝑡)[𝑊] = 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊] − 𝑃𝑓𝑒𝑚(𝑡)[𝑊] (I.40)  

Le gain en puissance, moyen, 𝐺𝑝𝑚𝑜𝑑(t) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  est alors défini dans l’équation I.41 par le rapport 

entre la puissance de sortie moyenne, 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(t) délivrée à la charge et la puissance moyenne 

absorbée à son entrée 𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑(𝑡). 
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𝐺𝑝𝑚𝑜𝑑(t) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =

𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]

𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]
 (I.41)  

Le gain d’insertion moyen 𝐺𝑖𝑚𝑜𝑑(t) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ , est donné dans l’équation I.42 par le rapport de la 

puissance de sortie moyenne fournie par l’amplificateur, 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(t), et la puissance disponible 

moyenne du générateur, 𝑃𝑓𝑒𝑚(𝑡). 

 
𝐺𝑖𝑚𝑜𝑑(t) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ =

𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]

𝑃𝑓𝑒𝑚(𝑡)[𝑊]
 (I.42)  

Les deux gains moyens sont exprimés en dB comme suit : 

 𝐺𝑝𝑚𝑜𝑑,𝑖𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑑𝐵] = 𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(t)[𝑑𝐵𝑚] − 𝑃𝑒𝑚𝑜𝑑,𝑓𝑒𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅[𝑑𝐵𝑚] (I.43)  

Ou aussi: 𝐺𝑝𝑚𝑜𝑑,𝑖𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑑𝐵] = 10 × 𝑙𝑜𝑔10(𝐺𝑝𝑚𝑜𝑑,𝑖𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ) (I.44)  

Avec l’utilisation de ce générateur d’excitation modulé, la puissance moyenne notée  

𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑  , fournie par les alimentations, considérées dans l’expression suivante comme des 

FEMs constantes idéales, s’exprime comme suit: 

 𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊] = 𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]

= 𝐸𝑒 × 𝑖𝑒𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡) + 𝐸𝑠 × 𝑖𝑠𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)

= 𝐸𝑒 × 𝑖𝑒𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ + 𝐸𝑠 × 𝑖𝑠𝑎𝑙𝑖𝑚(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ 

(I.45)  

Le rendement de drain moyen de l’amplificateur de puissance, noté 𝜂𝑑𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ , est défini 

dans l’équation I.46 comme étant le rapport entre la puissance de sortie moyenne  𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(t) et 

la puissance moyenne délivrée par les alimentations et consommée par l’amplificateur 

𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡).  

 
𝜂𝑑𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [%] =

𝑃𝑠𝑚𝑜𝑑(𝑡) [W]

𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]
× 100 (I.46)  

Le rendement en puissance ajoutée moyen de l’amplificateur de puissance noté 

𝜂𝑎𝑗𝑚𝑜𝑑(𝑡) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  ou 𝑃𝐴𝐸𝑚𝑜𝑑(𝑡) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ est défini dans l’équation I.47 comme étant le rapport entre la 

puissance ajoutée moyenne 𝑃𝑎𝑗(𝑓0) et la puissance consommée moyenne 𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]. 

 
𝜂𝑎𝑗𝑚𝑜𝑑[%] =

𝑃𝑎𝑗𝑚𝑜𝑑 (𝑡) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [𝑊]

𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)[𝑊]
× 100 (I.47)  

Un rendement moyen en puissance ajoutée, que l’on appellera « PAE utilisateur » noté 

𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  ou 𝑃𝐴𝐸𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑(𝑡) ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ est défini dans l’équation I.48 comme étant le rapport entre la 

puissance ajoutée moyenne utilisateur  𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡,𝑚𝑜𝑑
(𝑡) et la puissance consommée moyenne 

𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡). 
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𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑[%] =
𝑃𝑎𝑗𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑

(𝑡)

𝑃𝐷𝐶𝑚𝑜𝑑(𝑡)
× 100 (I.48)  

Ce même rendement en puissance ajoutée utilisateur s’exprime simplement en fonction 

du rendement de drain moyen 𝜂𝑑𝑚𝑜𝑑(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  et du gain d’insertion moyen 𝐺𝑖𝑚𝑜𝑑(t)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅ comme suit :  

 
𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡𝑚𝑜𝑑[%] = 𝜂

𝑑𝑚𝑜𝑑
(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [%] × (1 −

1

𝐺𝑖𝑚𝑜𝑑(t)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅
) (I.49)  

Pour les transistors à gain d’insertion élevé, le rendement en puissance ajoutée, 

𝜂𝑎𝑗,𝑢𝑡[%] tend vers le rendement de drain 𝜂𝑑[%]. 

I.1.2. Distorsions introduites par un amplificateur de puissance RF. 

Un amplificateur de puissance est un dispositif considéré comme un quadripôle linéaire 

lorsque le niveau de puissance à son entrée est faible et comme un quadripôle non linéaire 

lorsque le niveau de puissance à son entrée devient important. La transition entre la zone 

linéaire et la zone non linéaire se traduit souvent en régime CW par une diminution et plus 

rarement par une augmentation du gain en puissance. Souvent, l’apparition des non-linéarités 

se manifeste par une compression du gain comme illustré dans la Figure I.4. Le point de 

compression à x dB peut alors être défini. Le point de compression à 1 dB est très souvent 

utilisé pour définir et comparer des amplificateurs de puissance entre eux. A partir de ce point, 

la puissance de sortie continue à augmenter et atteint un maximum qui est appelé la puissance 

maximale de saturation, Psat.  

 
Figure I.4: Gain en puissance et puissance de sortie d’un amplificateur conventionnel en fonction de 

la puissance d’entrée dans les différentes zones de fonctionnements. 

I.1.2.1. Distorsions linéaires. 

L’amplificateur de puissance est conçu à partir de différents éléments passifs et actifs à 

bande passante limitée. En fonctionnement linéaire l’amplificateur présente des distorsions 

linéaires liées à la limitation de sa bande passante. 

Un dispositif linéaire ne crée pas de fréquences parasites mais modifie en sortie les 

amplitudes et phases des composantes fréquentielles présentes en entrée. 
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Figure I.5: Distorsion linéaire (présentation temporelle) introduite par un amplificateur de puissance en 

fonctionnement linéaire. 

En nommant 𝐺𝑙𝑖𝑛(𝑓) la fonction de transfert (en courant ou tension ou onde de puissance) 

de l’AP, correspondant à la transformée de Fourier de la réponse impulsionnelle, il est possible 

de définir 𝜏𝐺   ou TPG qui est le temps de propagation de groupe du dispositif. Il est défini à 

partir de la phase de la fonction de transfert du dispositif comme suit : 

 
𝜏𝐺  (𝑓) = −

1

2𝜋

𝑑

𝑑𝑓
(arg (𝐺𝑙𝑖𝑛(𝑓)) (I.50)  

L’amplificateur de puissance fonctionnant en zone linéaire possède une bande passante 

limitée. Le module de son gain en tension faible signal, souvent exprimé en Décibels DB, 

|𝐺𝑙𝑖𝑛(𝑓)|[𝑑𝐵] = 20 log10(𝐺𝑙𝑖𝑛(𝑓)) et le temps de propagation de groupe peuvent varier dans la 

bande passante d’utilisation RF. Par conséquent, indépendamment du niveau de tension 

d’entrée 𝑣𝑒(𝑡), des distorsions linéaires d’amplitude et de phase sont introduites sur le signal 

de sortie 𝑣𝑠(𝑡). Ces distorsions constituent la distorsion dite linéaire de l’amplificateur de 

puissance. Ce dernier est aussi constitué d’éléments actifs non linéaires pour de forts niveaux 

de tension d’entrée 𝑣𝑒(𝑡) introduisant des distorsions non linéaires. 

I.1.2.2. Distorsions non linéaires : amplificateurs de puissance soumis à un générateur 

sinusoïdal à la fréquence fondamentale f0. 

Les distorsions non-linéarités statiques d’un AP viennent de ses propriétés intrinsèques 

associées aux sources de courant non-linéaires des transistors et aux capacités non linéaires 

(Cgs, Cds, et Cgd si l’AP est constitué de transistors à effet de champs). Une présentation du 

modèle électrique du transistor à effet de champs utilisé est donnée au deuxième chapitre.  

En présence d’un signal d’excitation mono-porteuse CW, ces déformations non linéaires 

se traduisent par la génération de fréquences harmoniques.  

I.1.2.3. Distorsions non linéaires : amplificateurs de puissance soumis à un générateur 

d’un signal modulé. 

Considérons une excitation bi-porteuse correspondant à une modulation DBLPS (Double 

Bande Latérale à Porteuse Supprimée). Elle est exprimée par l’équation I.51. Ce signal est 

constitué de deux sinusoïdes fonctionnant à deux fréquences différentes 𝑓1 et 𝑓2 et ayant les 

mêmes amplitudes 𝐴𝑣𝑒1 = 𝐴𝑣𝑒2 = 𝐴 et les mêmes phases de référence supposées, pour 

simplifier, nulles. 



Chapitre I. Généralités sur les systèmes de télécommunications modernes et fondamentaux 
des amplificateurs de puissances RF. 

Mohamed Aziz Rifi | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2021 28 

            CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE 

 

 𝑣𝑒(𝑡) = 𝐴(cos 𝜔1𝑡 + cos 𝜔2𝑡) (I.51)  

La réponse non linéaire de l’amplificateur se calcule à partir de l’équation I.52 comme 

étant la somme de fonctions cosinus aux fréquences harmoniques et aux fréquences 

d’intermodulation.  

 

𝑣𝑠(𝑡) = 𝐶0 + ∑ 𝐶𝑖[cos(𝑖𝜔1𝑡) + cos(𝑖𝜔2𝑡)]

𝑚

𝑖=1

 

           + ∑ ∑ 𝐶𝑗,𝑘[cos((𝑗𝜔1 + 𝑘𝜔2)𝑡) + cos((𝑗𝜔2 − 𝑘𝜔1)𝑡)]

𝑝

𝑘=1

𝑛

𝑗=1

 

m, n, p ∈ ℕ  

(I.52)  

Dans ce cas, en plus de la génération harmonique il se produit ce qui est appelé de 

l’InterModulation IM. C’est une distorsion non linéaire de l’AP pour laquelle les différentes 

composantes de fréquence à l’entrée de l’AP se mélangent, comme le montre la Figure I.6. 

Comme dans le cas de la fréquence unique, des fréquences harmoniques des fréquences 

fondamentales apparaissent, mais sont aussi créées des fréquences issues des produits 

d'intermodulation. Il s'agit de fréquences qui sont la somme ou la différence des fréquences 

fondamentales et de leurs harmoniques. Les distorsions harmoniques correspondent à la 

génération des termes 𝐶𝑖 aux fréquences harmoniques des fréquences porteuse 𝑓1 et 𝑓2. Les 

distorsions d’intermodulations (IMD), généralement mesurées en dBc : décibels par rapport à 

la porteuse (Carrier), se manifestent par la génération des termes 𝐶𝑗,𝑘 correspondant aux 

fréquences d’intermodulations. Certains de ces produits se trouvent à l'intérieur de la bande 

utile. 

 
Figure I.6: Spectre de sortie du signal d'entrée bi-porteuse, montrant les composantes DC, 

fondamentales, harmoniques et résultantes des produits d’intermodulation. 

On rappelle ci-après l’exemple classique d’une non-linéarité instantanée d’ordre 5, pour 

laquelle on se limite à une excitation par deux porteuse d’égale amplitude, et une génération 

de fréquences harmoniques d’ordre 3 m=3. Les amplitudes de la tension de sortie 

correspondant aux composantes spectrales DC, fondamentales et harmoniques sont données 

dans le tableau suivant : 

DC 3f1-2f2

Bande de base

Bande d’utilisation

2f1-f2 f1 f2 2f2-f1 3f2-2f1

C/I3sup

f2-f1 2f2-2f1
2f1 2f2f1+f2 3f1 2f1+f2 2f2+f1 3f2

Composantes d’intermodulations
d’ordre 3

composantes 
fondamentales

Composantes d’intermodulations d’ordre 5

Composantes d’intermodulations d’ordre 2

composantes 
harmoniques d’ordre 2 

composantes 
harmoniques d’ordre 3

2f1+2f2

Composantes d’intermodulations d’ordre 4

Fréquence

|Vs(f)|

C/I3inf C/I5supC/I5inf
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 𝑫𝑪: 𝑪𝟎 𝑭𝒐𝒏𝒅𝒂𝒎𝒆𝒏𝒕𝒂𝒍𝒆𝒔: 𝑪𝟏 𝑯𝒂𝒓𝒎𝒐𝒏𝒊𝒒𝒖𝒆𝒔 𝟐 ∶ 𝑪𝟐 𝑯𝒂𝒓𝒎𝒐𝒏𝒊𝒒𝒖𝒆𝒔 𝟑: 𝑪𝟑 

𝑎0 + 𝑎2𝐴2 +
9

4
𝑎4𝐴4 𝑎1𝐴 +

9

4
𝑎3𝐴3 +

25

4
𝑎5𝐴5 

1

2
𝑎2𝐴2 + 2𝑎4𝐴4 

1

4
𝑎3𝐴3 +

25

16
𝑎5𝐴5 

Les amplitudes des composantes résultantes des produits d’intermodulations sont 

présentées dans le tableau suivant :  

𝐵1,−1 𝑰𝑴𝑫𝟑: 𝑪𝟐,−𝟏 𝑰𝑴𝑫𝟓: 𝑪𝟑,−𝟐 𝐶1,1 𝐶2,1 

𝑎2𝐴2 + 3𝑎4𝐴4 
3

4
𝑎3𝐴3 +

25

8
𝑎5𝐴5 

5

8
𝑎5𝐴5 𝑎2𝐴2 

3

4
𝑎3𝐴3 

Ce sont les IMD d’ordre impairs, retombant dans la bande, autour de 𝑓0 = (𝑓1 + 𝑓2)/2, qui 

déforment principalement l’enveloppe du signal de sortie. Les intermodulations d’ordre 3 et 5 

sont respectivement évaluées par les rapports C/I3inf, C/I3sup, C/I5inf et C/I5sup correspondants 

au rapport entre le niveau de puissance des fréquences fondamentales et celui des produits 

d'intermodulation et sont mathématiquement exprimés par : 

 C/I3𝑖𝑛𝑓[𝑑𝐵𝑐] = 𝑃𝑠(𝑓1)[𝑑𝐵𝑚] − 𝑃𝑠(2𝑓1 − 𝑓2)[𝑑𝐵𝑚] (I.53)  

 C/I3𝑠𝑢𝑝[𝑑𝐵𝑐] = 𝑃𝑠(𝑓2)[𝑑𝐵𝑚] − 𝑃𝑠(2𝑓2 − 𝑓1)[𝑑𝐵𝑚] (I.54)  

 

 
C/I5𝑖𝑛𝑓[𝑑𝐵𝑐] = 𝑃𝑠(𝑓1)[𝑑𝐵𝑚] − 𝑃𝑠(3𝑓1 − 2𝑓2)[𝑑𝐵𝑚] (I.55)  

 

 
𝐶/𝐼5𝑠𝑢𝑝[𝑑𝐵𝑐] = 𝑃𝑠(𝑓2)[𝑑𝐵𝑚] − 𝑃𝑠(3𝑓2 − 2𝑓1)[𝑑𝐵𝑚] (I.56)  

Le C/I3, ou l’MD3, est un problème important  dans les systèmes de communication car 

les produits d’IMD3 retombent dans la bande utile et ne peuvent pas être filtrés. De ce fait, lors 

de la phase de conception d’un amplificateur de puissance, l’IMD3 est considéré comme étant 

l’un des principaux critères de linéarité pour les amplificateurs de puissance de signaux 

modulés. Il existe des critères de linéarités autres que l’IMD qui évaluent les distorsions en 

valeur moyenne autour de la fréquence fondamentale[6], tels que l’ACPR, la NPR, et l’EVM. 

I.1.2.3.1. ACPR : Adjacent Channel Power ratio. 

Sous condition de signaux modulés, l’amplificateur est soumis à un signal d’excitation 

comportant un grand nombre de raies. L’analyse précédente développée pour un signal bi-

porteuse conduit à considérer l’apparition, non plus de raies discrètes proches de la fréquence 

centrale, mais à l’apparition de bandes quasi-continues de distorsion retombant dans le canal 

principal, mais également sur les canaux adjacents[6]. 

La Figure I.7 montre une configuration typique de mesure d’ACPR (Adjacent Channel 

Power Ratio). C’est un critère de linéarité qui quantifie la mesure de distorsions introduites pas 

l’amplificateur non-linéaire sur les canaux adjacents, en dehors de la bande utile de 

transmission. Il caractérise les produits d’intermodulation retombant dans les deux canaux 

adjacents. Ce critère est l’un des éléments de caractérisation importants des distorsions des 
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systèmes de transmissions numériques. Les intensités des remontées spectrales dans le 

premier et le deuxième canal adjacent sont évaluées respectivement par la mesure de l’ACLR1 

et l’ACLR2. Mathématiquement, comme les équations suivantes l’indiquent, l’ACPR d’ordre n 

est définie par le rapport entre la puissance moyenne en watts contenue dans le canal principal 

(bande utile) BW0 et la puissance moyenne en watts comprise dans les canaux adjacents 

(bandes adjacentes) conjoints d’ordre n. 

 
𝐴𝐶𝑃𝑅1[𝑑𝐵] = 10 × 𝑙𝑜𝑔10 (

2 × ∫ 𝑃𝑠,𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒(𝑓)𝑑𝑓
 

𝐵𝑊0

∫ 𝑃𝑠,𝐴𝑑𝑗,𝑑𝑟𝑜𝑖𝑡(𝑓)𝑑𝑓
 

𝐵𝑊1,𝑑
+ ∫ 𝑃𝑠,𝐴𝑑𝑗,𝑔𝑎𝑢𝑐ℎ𝑒(𝑓)𝑑𝑓

 

𝐵𝑊1,𝑔

) (I.57)  

 
𝐴𝐶𝑃𝑅2[𝑑𝐵] = 10 × 𝑙𝑜𝑔10 (

2 × ∫ 𝑃𝑠,𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒(𝑓)𝑑𝑓
 

𝐵𝑊0

∫ 𝑃𝑠,𝑎𝑙𝑡𝑒𝑟,𝑑𝑟𝑜𝑖𝑡(𝑓)𝑑𝑓
 

𝐵𝑊2,𝑑
+ ∫ 𝑃𝑠,𝑎𝑙𝑡𝑒𝑟,𝑔𝑎𝑢𝑐ℎ𝑒(𝑓)𝑑𝑓

 

𝐵𝑊2,𝑔

) (I.58)  

 
𝐴𝐶𝑃𝑅𝑛[𝑑𝐵] = 10 × 𝑙𝑜𝑔10 (

2 × ∫ 𝑃𝑠,𝑢𝑡𝑖𝑙𝑒(𝑓)𝑑𝑓
 

𝐵𝑊0

∫ 𝑃𝑠,𝑛,𝑑𝑟𝑜𝑖𝑡(𝑓)𝑑𝑓
 

𝐵𝑊𝑛,𝑑
+ ∫ 𝑃𝑠,𝑛,𝑔𝑎𝑢𝑐ℎ𝑒(𝑓)𝑑𝑓

 

𝐵𝑊𝑛,𝑔

) (I.59)  

 

Figure I.7: Définition du critère d’ACPR[7]. 

I.1.2.3.2. Rapport de puissance du bruit (NPR pour Noise Power Ratio). 

Le critère de NPR (Noise Power Ratio) apparu avec les systèmes FDM (Frequency 

Division Multiplexing) quantifie les remontées spectrales retombant dans la bande utile. Il 

mesure simplement le "silence" d’un canal inutilisé dans un système multi-canaux lorsque les 

autres sont utilisés[8]. 

La mesure de NPR nécessite l’émulation d’un signal multi-tons d’amplitude constante 

dans une bande passante limitée. La génération analogique de ce type de signal peut être 

réalisée, par exemple, avec une diode de bruit ayant un spectre continu associée à un filtrage 

approprié[9]. La génération numérique, exposée sur la Figure I.8 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 ;2ᴨ]. 
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Figure I.8: Génération numérique d’un signal multi-tons à phases aléatoires, donnant un bruit blanc 

gaussien à bande limitée[8]. 

La mesure du critère de NPR, peut être effectuée en utilisant la méthode du trou "notch" 

ou par d’autres méthodes existantes [10], [6]. Elle consiste à créer un trou au centre de la 

bande passante (typiquement 5% à 10% de la bande totale du signal)[8]. Le NPR sera alors 

mesuré grâce aux remontées spectrales dans ce trou lors du fonctionnement non-linéaire de 

l’amplificateur de puissance (Figure I.9). Le NPR est donc défini par l’équation I.60 comme 

étant le rapport entre la puissance moyenne dans la bande utile de l’amplificateur de puissance 

et la puissance dans le trou : 

 
𝑁𝑃𝑅[𝑑𝐵] = 10. log (

∫ 𝑃𝑆(𝑓) 𝑑𝑓
𝐵𝑤

∫ 𝑃𝑆(𝑓) 𝑑𝑓
𝐵𝑊𝑛𝑜𝑡𝑐ℎ

)  (I.60)  

 

Figure I.9: Illustration du critère de NPR. 

I.1.2.3.3. L’EVM (Error Vector Magnitude). 

Les phénomènes de distorsions énoncés précédemment affectent, l’enveloppe complexe 

d’un signal modulé. La qualité d’un système de radiocommunication est évaluée en analysant 

l’enveloppe complexe en bande de base. Le critère d’EVM consiste à mesurer l’erreur 

vectorielle entre un signal idéal et un signal reçu. Après démodulation du signal de sortie, la 

mesure de l’EVM est réalisée en bande de base. Elle permet d’estimer l’erreur des 

composantes en phase et en quadrature des symboles reçus. C’est la figure de mérite la plus 

courante dans les spécifications techniques. La Figure I.10 montre l’erreur vectorielle 
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correspondant à l’amplitude du vecteur d’erreur normalisé par rapport à l’amplitude du signal 

crête[11]. 

 

Figure I.10: (a) Représentations dans le plan IQ de la constellation idéale à l’entrée (en rouge) et reçue 

en sortie (en bleu) d’une modulation de type 16-QAM. (b) Zoom sur un symbole idéal et un symbole 

reçu et définition du vecteur erreur. 

 

𝐸𝑉𝑀[%] = √
1
𝑁

∑ [𝛿𝐼𝑘
2 + 𝛿𝑄𝑘

2]𝑁
𝑘=1

𝑆𝑚𝑎𝑥
2 × 100  (I.61)  

L’équation I.61 donne la définition de l’EVM exprimée en %. 𝛿𝐼𝑘 et 𝛿𝑄𝑘 sont les 

composantes d’erreur en phase et en quadrature des symboles reçus (𝐼𝑘,𝑟𝑒ç𝑢 et 𝑄𝑘,𝑟𝑒ç𝑢). N 

est le nombre d’échantillons considérés pour la mesure et 𝑆𝑚𝑎𝑥 est l’amplitude crête du signal. 

Elle est représentée graphiquement par le vecteur idéal maximal du bord de la constellation 

normalisée dans le plan IQ. 

La Figure I.10 représente la simulation d’un signal modulé de type 16-QAM, excitant un 

système induisant par exemple 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%[8]. 

Typiquement, la mesure d’EVM est maintenant couramment utilisée dans les récepteurs 

commerciaux. 

I.1.2.4. Les effets mémoires non linéaires. 

Tout APRF présente des effets dispersifs dynamiques par rapport à ses caractéristiques 

statiques. Ces effets dispersifs sont dus aux éléments passifs, linéaires, à mémoire, du circuit, 

ainsi qu’aux éléments à mémoire linéaires et non-linéaires des modèles compacts des 

composants actifs. Les effets de mémoire peuvent être classifiés selon l’ordre de grandeur de 

la constante de temps qui les régit : 

- 𝜏 constante de temps longue ~ T période de l'enveloppe de modulation : Effets de 

mémoire basse fréquences, mémoire BF. 
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- 𝜏 constante de temps courte ~ 𝑇0 période de la porteuse : Effets de mémoire haute 

fréquences, mémoire HF. 

 

Figure I.11: Présentation des phénomènes introduisant des effets mémoire BF et HF dans un 

APRF.  

Le niveau de sortie d’un système avec mémoire dépend de l’état du système aux instants 

précédents. Par exemple, dans le cas d’une excitation bi-porteuse, la caractéristique de 

puissance d’enveloppe instantanée de l’amplificateur dépend d’une part de la différence de 

fréquence des deux fréquences fondamentales ainsi que de la phase montante ou 

descendante de l’enveloppe. C’est-à-dire que pour un même niveau de puissance d’entrée 

instantané, pris à deux instants différents, le niveau de puissance de sortie de l’amplificateur 

ne pas être le même. Ce phénomène déforme l’enveloppe du signal de sortie et se manifeste 

sur le spectre fréquentiel du signal de sortie par une dissymétrie des raies d’intermodulation 

supérieure et inférieure. 

I.1.2.4.1. Les effets de mémoire basse fréquence (mémoire BF). 

Les effets de mémoire basse fréquence sont associées à des constantes de temps 𝜏 

longues devant la période de la porteuse. Ils sont typiquement liés aux variations lentes de 

l’enveloppe (de l’ordre la s à la s). Ces mémoires peuvent être d’origine technologique liées 

aux caractéristiques propres du semi-conducteur, donnant lieu aux phénomènes thermiques 

(mémoire BF thermique) et aux phénomènes de pièges, (mémoire BF électrique), ou bien 

électrothermique causé par les phénomènes de couplage. Ces phénomènes sont décrits 

succinctement comme suit : 

 Les causes thermiques : Elles sont associées à la variation de la température 

intrinsèques du semi-conducteur en fonction de la puissance instantanée du signal 

d’excitation. Un signal à enveloppe variable cause localement une fluctuation de la 

température du composant en fonction du temps. De ce fait, les matériaux à forte 

conductivité et capacité thermique sont naturellement préférables, de façon à évacuer 

le maximum de chaleur et limiter les effets d’auto-échauffement[5]. 

 Les causes dues aux pièges : Ces derniers sont dus aux défauts et aux impuretés 

présents dans les matériaux formants le semi-conducteur. Dans le cas d’amplificateurs 
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de puissance réalisés en technologie GaN, ces effets de pièges peuvent être non 

négligeables et peuvent affecter le fonctionnement de celui-ci. 

 Les causes dues aux circuits électriques : Elles dépendent de la conception et plus 

précisément des circuits de polarisation et des soins apportés aux réseaux de 

découplage DC-RF du transistor. Elles se manifestent principalement par des 

fluctuations de tension et/ou du courant de polarisation. Lorsqu’un amplificateur est 

excité par un signal modulé à enveloppe variable, des composantes basse fréquence 

sont présentes dans les circuits de polarisation. Ces composantes fréquentielles 

contribuent par mélange non-linéaire dans les composants actifs, au spectre des 

signaux situés dans la bande de fréquence d’utilisation (porteuses et IMD). Une 

limitation des effets mémoire électriques BF peut être effectuée en imposant un 

découplage robuste à la fois à l’accès drain et à l’accès grille des transistors. Afin 

d’assurer ce découplage nécessaire, ces réseaux doivent donc simultanément assurer 

une impédance basse vis-à-vis de l’alimentation DC et haute pour le signal RF, afin 

d’impacter le moins possible les performances RF de l’amplificateur. Dans notre cas, 

la conception d’un amplificateur de puissance à polarisation de drain dynamique 

adapté à la technique de suivi d’enveloppe (SE) exige la limitation du découplage DC-

RF côté drain pour éviter de court-circuiter l’enveloppe de modulation variant dans le 

temps.  

 Les phénomènes électrothermiques : causés par les couplages entre les 

caractéristiques électriques et la thermique du transistor. 

I.1.2.4.2. Les effets de mémoire haute fréquence (mémoire HF). 

Les effets de mémoire haute fréquence sont régis par des constantes de temps 𝜏 courtes 

(de l’ordre de la ns) comparables à la période de la porteuse. Ces phénomènes proviennent 

principalement des circuits d’adaptation RF d’entrée et de sortie des transistors, des 

interactions entre les transistors et les réseaux d’adaptation, les contre réactions ainsi que les 

circuits de combinaison de puissance de sortie. Ces circuits sont conçus pour présenter des 

impédances optimales aux accès du transistor. Cependant, les composants utilisés dans ces 

circuits sont la plupart du temps distribués et présentent des impédances dépendantes de la 

fréquence, ce qui rend l’adaptation imparfaite sur l’ensemble de la bande de fréquence de 

fonctionnement.  

De ce fait, la nature de l’excitation d’entrée et la largeur de la bande passante RF de 

l’amplificateur conditionnent l’importance des effets mémoire haute fréquence. Une 

caractérisation en présence d’un signal CW balayé en fréquence et en amplitude dans la 

bande d’utilisation permet d’estimer ces effets de mémoire HF[5]. Les critères de linéarité de 

l’amplificateur de puissance sont directement impactés par les phénomènes de distorsions 

linéaires, non linéaires et par les effets de mémoire non linéaire BF et HF. 

I.2. Place des amplificateurs de puissance dans les systèmes de radiocommunication 

numériques. 

Les amplificateurs de puissance utilisés dans les systèmes de radiocommunication 

modernes doivent satisfaire différents critères de performances indispensables à une 

transmission rapide et fiable de l’information.  
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I.2.1. Chaine de transmission radiofréquence numérique. 

Le signal électrique représentant l’information, appelé communément signal en bande de 

base, est un signal basse fréquence, en général inférieure à 100 MHz actuellement pour les 

radiocommunications. Sa  longueur d’onde λ est assez importante, ce qui le rend très sensible 

à l’atténuation du canal physique bruyant (espace libre dans notre cas, fil de cuivre, sur fibre 

optique...). De plus, les dimensions des antennes qu’il faudrait déployer pour le transmettre 

directement sont très grandes, surtout pour des communications longues distances. C’est pour 

cela qu’il est nécessaire de le transposer autour d’une fréquence plus élevée (microonde dans 

ce travail). La modulation doit être choisie pour adapter la bande passante du signal utile à la 

bande passante du canal, afin d’optimiser l’efficacité spectrale de ce dernier[6]. 

Le signal d’information à transmettre est numérique. L’acheminement de l’information de 

l’émetteur vers le récepteur est effectué par la chaine d’émission. Les émetteurs et les 

récepteurs sont composés de plusieurs blocs fonctionnels traitant les données soit dans le 

domaine numérique (discret) soit dans le domaine analogique (continu).  

La partie finale de la chaine d’émission contenant la fonction d’amplification de puissance 

reste, quant à elle, analogique. C’est la phase la plus critique de l’opération d’émission. Elle 

consiste à augmenter la puissance du signal avec un amplificateur de puissance RF (APRF) 

afin qu'il puisse être détecté par le récepteur après passage dans le canal de transmission. La 

sortie de l'amplificateur de puissance alimente une antenne qui transmet le signal porteur 

d'informations dans le canal qui est un espace libre pour la communication sans fil. 

 

Figure I.12: Exemple de chaine de transmission radiofréquence numérique. 

I.2.2. Génération des tensions modulées analogiques à partir de signaux numériques 

en bande de base. 

Le message numérique à transmettre est constitué d’une suite binaire, généralement 

aléatoire, caractérisée par une période binaire noté Tb (exprimée en s) représentant l’intervalle 

de temps séparant deux bits successifs. Le nombre d’éléments binaires générés par la source 

par unité de temps, est défini par le débit binaire noté Db (exprimé en bit/s)[12]. 

Un amplificateur de puissance radiofréquence amplifie le signal analogique 

hyperfréquence réel présenté à son entrée. Ce signal est obtenu après plusieurs opérations 
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de traitement et de mise en forme de l’information utile donnant lieu à deux signaux 

analogiques en bande de base Ie(t), signal en phase, et Qe(t), signal en quadrature. Le signal 

analogique réel adapté à l’opération d’amplification de puissance et aux caractéristiques 

intrinsèques du canal de transmission est obtenu grâce à un modulateur I/Q. 

Les opérations de traitement numérique des signaux binaires sont : le codage source et 

le codage canal. Ces deux techniques de codages sont bien détaillées dans[12], [13]. 

L’opération suivante consiste à créer à partir des bits codés les symboles associés à la 

modulation choisie. C’est l’étape de la mise en forme du signal de modulation. Elle consiste à 

générer mathématiquement un signal discret à partir des données numériques en associant à 

un ou plusieurs bits issus de la source d’informations un élément Ck appelé symbole qui peut 

être réel ou complexe. On définit alors un second débit sur le canal, le débit symbole DS 

associé aux variations temporelles de l’enveloppe de modulation. DS est le nombre de 

symboles transmis par unité de temps. Il est mesuré en bauds et est égal au débit binaire 

divisé par le nombre de bits associé à chaque symbole. À la suite de cette opération, un filtrage 

passe bas appelé filtrage en bande de base ou Demi-Nyquist est appliqué. Ainsi, les deux 

signaux analogiques réels passe-bas Ie(t) et Qe(t) sont générés[14]. 

La figure I.12 montre la modulation du signal en bande de base 𝑒(𝑡)̃  converti en un signal 

réel, passe bande, 𝑒(𝑡) centré autour de la fréquence porteuse. Ce signal est ensuite transmis 

par l’antenne d’émission après amplification. Une fois transmis par le canal de transmission, 

une démodulation du signal réel (tension le plus souvent), passe bande, reçu 𝑟(𝑡) permet 

d’obtenir un signal mathématique complexe en bande de base 𝑟(𝑡)̃ . Ce signal est ensuite filtré, 

décodé pour obtenir la suite binaire reçue. 

Le signal de tension en bande de base 𝑒(𝑡)̃  est converti en signal passe bande par 

modulation d’amplitude, de phase ou de fréquence afin de le transmettre. Tout signal passe 

bande modulé peut donc être écrit sous la forme générale d’un signal modulé en amplitude et 

en phase. On peut le décrire par l'équation suivante: 

 𝑒(𝑡) = 𝐴𝑒(𝑡) × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) (I.62)  

Avec 𝜔0 = 2ᴨ𝑓0: 𝑝𝑢𝑙𝑠𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛 𝑑𝑒 𝑚𝑜𝑑𝑢𝑙𝑎𝑡𝑖𝑜𝑛 

𝐴𝑒(𝑡): 𝑎𝑚𝑝𝑙𝑖𝑡𝑢𝑑𝑒 𝑑𝑢 𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙 𝑚𝑜𝑑𝑢𝑙é 

𝜑(𝑡): 𝑝ℎ𝑎𝑠𝑒 𝑑𝑢 𝑠𝑖𝑔𝑛𝑎𝑙 𝑚𝑜𝑑𝑢𝑙é 

(I.63)  

𝑒(𝑡) est considéré dans la suite comme une tension, aux bornes d'une charge standard 

𝑅0 égale à 50 Ω, 𝑓0 est la fréquence porteuse, 𝐴e(𝑡) est l’amplitude de l'enveloppe du signal 

modulé et φ(t) est la phase du signal. L’enveloppe complexe du signal RF 𝑒(𝑡) décrite par : 

�̃�(𝑡) = 𝐴𝑒(𝑡)𝑒𝑗𝜑(𝑡) 

 

a une largeur de bande inférieure à 𝑓0/2. En utilisant des identités trigonométriques, le signal 

modulé peut être réécrit comme suit : 

 𝑒(𝑡) = 𝐼(𝑡) × cos(𝜔0𝑡) − 𝑄(𝑡) × sin(𝜔0𝑡) (I.64)  

I(t) et Q(t) représentent respectivement la composante en phase et la composante en 

quadrature du signal en bande de base. Elles s’écrivent respectivement: 
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 𝐼(𝑡) = 𝐴𝑒(𝑡) × cos(𝜑(𝑡)) (I.65)  

et 
𝑄(𝑡) = 𝐴𝑒(𝑡) × sin(𝜑(𝑡)) (I.66)  

L’équation I.67 définit l’enveloppe complexe de la tension de modulation : 

 �̃�(𝑡) = 𝐴𝑒(𝑡)𝑒𝑗𝜑(𝑡) = 𝐼(𝑡) + 𝑗𝑄(𝑡) (I.67)  

avec 
𝐴𝑒(𝑡) = √𝐼(𝑡)2 + 𝑄(𝑡)2  𝑒𝑡  𝜑(𝑡) = Arctan (

𝑄(𝑡)

𝐼(𝑡)
) (I.68)  

Ces couples de vecteurs indépendants [IK,QK], orthogonaux forment les symboles CK à 

transmettre, comme illustré sur la Figure I.13. La représentation des signaux numériques IQ 

dans le plan cartésien pour toutes les valeurs temporelles d’enveloppe constitue la « trajectoire 

» de l’enveloppe. La représentation des signaux numériques IQ dans le plan cartésien pour 

des valeurs particulières de l’enveloppe correspondant à des « instants de décision » constitue 

le diagramme vectoriel de la modulation sous forme de « constellation »[7].  

 

Figure I.13: Mise en forme des signaux IQ passe bas avec filtrage demi-Nyquist RRC (root-raised 

cosine). 

La fréquence et la forme temporelle de ces signaux IQ conditionnent les performances de 

la partie analogique du système de radiocommunication en termes de bande passante et de 

dynamique de puissance. 

Dans la Modulation d’Amplitude en Quadrature, notée mMAQ, ou Quadrature Amplitude 

Modulation (mQAM), m est le nombre d’états de la modulation. Les MAQ les plus courantes 

utilisent le même codage sur les deux parties : réelle et imaginaire. 

 Dans ce cas m est de la forme 22n, et chaque symbole code 2n bits : n bits dans la partie 

réelle, et n dans la partie imaginaire. Par exemple la modulation 16QAM utilise deux 

modulations d’amplitude à 4 états : 

 𝐶𝑘 =  𝑎𝑘 + 𝑖𝑏𝑘 , 𝑎𝑘 , 𝑏𝑘 ∈ {−3𝐴, −𝐴, 𝐴, 3𝐴} (I.69)  

Les constellations ainsi que plusieurs caractéristiques sont données dans le Tableau I.I.1 

pour différents types de modulations numériques allant des plus simples aux plus complexes. 
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Chaque point du digramme de constellation correspond à un symbole CK, à côté duquel on 

indique éventuellement la donnée numérique que le symbole code. 

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

 
Nombre 
de bit/s 

Diagramme 
IQ 

Nombre 
d’états 

M = 2n 
Débit 

symbole  
[baud] 

Efficacité 
spectrale η 
[bit/s/Hz] 

BPSK 
2-QAM 

1 

 

Amplitude : 2 

Phase :       1 
2 Db 1 

QPSK 
4-QAM 

2 

 

Amplitude : 1 

Phase :       4 
4 Db / 2 2 

16-QAM 4 

 

Amplitude : 3 

Phase :     12 
16 Db / 4 4 

32-QAM 5 

 

Amplitude : 5 

Phase :     28 
32 Db / 5 5 

64-QAM 6 

 

Amplitude : 9 

Phase :     52 
64 Db / 6 6 

De telles techniques de modulation conduisent à des signaux RF à enveloppe variable 

ayant un grand rapport puissance de crête/puissance moyenne (PAPR). Ce critère est 

fondamental dans la conception d’un amplificateur de puissance qui doit apporter le moins de 

distorsion possible tout en assurant un très bon rendement lorsqu’il est soumis à des 

modulations dont le PAPR est très grand. 

I.2.3. Caractéristiques de signaux à enveloppe constante (signal CW). 

La majorité des critères de performances définis ci-dessus peuvent caractériser n’importe 

quel dispositif actif microonde. 

En premier lieu, les simulations réalisées lors de la conception et les mesures servant à 

caractériser les amplificateurs se font en présence d’une sinusoïde pure, appelée onde 

entretenue pure en état établi, (Continuous Wave : CW). Elle est caractérisée par une 
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amplitude et une pulsation  qui sont constantes en fonction du temps. Sa phase à l’origine est 

fixe. Le signal CW a donc une enveloppe complexe constante et un PAPR de 0 dB. Il sert à 

caractériser les performances quasi-statiques de l’amplificateur de puissance, à la fréquence 

fondamentale de la porteuse.  

En présence d’un signal CW sinusoïdal de période T0, la puissance instantanée dissipée 

dans un dipôle linéaire définie  

La puissance électrique instantanée dissipée dans un dipôle est notée 𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡) et définie 

par l’équation suivante : 

 𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡) = 𝑣(𝑡) × 𝑖(𝑡) (I.70)  

 

Figure I.14: Tension et courant mis en jeu dans le cas d’un dipôle passif linéaire.  

Les tensions et courants utilisés par la suite seront à puissance finie. Si les tensions et 

courants sont périodiques de période T0 la puissance moyenne est évaluée sur un intervalle 

𝑇 = 𝑛 × 𝑇0 (𝑛 ≥ 1) et définie par : 

 

𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

1

𝑛𝑇0
× ∫ 𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡)𝑑𝑡

𝑛𝑇0

0

 (I.71)  

La tension instantanée aux bornes du dipôle est définie par l’équation I.72 : 

 𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋 × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑) ; 𝑎𝑣𝑒𝑐 𝜑 = 0 𝑝𝑜𝑢𝑟 𝑠𝑖𝑚𝑝𝑙𝑖𝑓𝑖𝑒𝑟 (I.72)  

 
𝜔0 =

2𝜋

𝑇0
 (I.73)  

Le dipôle introduit un déphasage 𝜃, constant en fonction du temps, entre les deux 

grandeurs électriques instantanées 𝑣(𝑡) 𝑒𝑡 𝑖(𝑡). Le courant instantanée le traversant peut 

alors être exprimé par : 

 𝑖(𝑡) = 𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋 × cos(𝜔0𝑡 − 𝜃) (I.74)  

𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋 𝑒𝑡 𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋 représentent respectivement la tension maximale et le courant maximal 

que peut atteindre la tension et le courant instantanées 𝑣(𝑡) 𝑒𝑡 𝑖(𝑡).Elles sont définies en 

fonction des tension et courant efficaces comme suit : 
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 𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋 = 𝐴𝑣,𝐸𝐹𝐹 × √2 (I.75)  

 𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋 = 𝐴𝑖,𝐸𝐹𝐹 × √2 (I.76)  

En reprenant le formalisme IQ décrit précédemment, un signal CW peut être exprimé par : 

 𝐼𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋 𝑒𝑡 𝑄𝑣(𝑡) = 0 (I.77)  

 𝐼𝑖(𝑡) = 𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋 𝑒𝑡 𝑄𝑖(𝑡) = 0 (I.78)  

En reprenant l’équation I.71, la puissance moyenne notée 𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅  est calculée sur une 

période 𝑇 = 𝑛𝑇0 multiple de la période 𝑇0 du signal CW par l’équation suivante : 

 
𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

1

𝑛𝑇0
× ∫ 𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡)𝑑𝑡

𝑛𝑇0

0

 

𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋 × 𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋

2
× cos(𝜃 ) 

𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ = 𝐴𝑣,𝐸𝐹𝐹 × 𝐴𝑖,𝐸𝐹𝐹 × cos(𝜃 ) 

(I.79)  

I.2.4. Caractéristiques d’un signal à enveloppe variable (signal modulé). 

Comme le montre la Figure I.15, les mêmes caractéristiques déterminées pour le cas d’un 

signal CW sinusoïdal peuvent être généralisées en modifiant l’équation I.72 de la tension 

d’excitation pour qu’elle représente, par exemple, un signal modulé en amplitude Double 

Bandes Latérales à Porteuse Conservée DBLPC, à l’entrée de l’amplificateur de puissance. 

 

Figure I.15: Schéma de principe des puissances, des courants et des tensions dans un AP en présence 

d’un signal d’excitation modulé DBLPC. 

A titre d’exemple, soit 𝑣(𝑡) un signal modulé en amplitude, de période de porteuse T0, et 

de périodicité d’enveloppe 𝑇𝐵𝐵.  

L’expression de la forme temporelle de la tension d’un signal modulé sinusoïdalement en 

amplitude est décrite par l’équation I.80 : 
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𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣(𝑡) × cos(𝜔0𝑡) (I.80)  

Avec : 𝐴𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋 × (1 + 𝑘 cos(𝜔𝐵𝐵𝑡)) 

𝑇𝐵𝐵 =
1

2𝜋𝜔𝐵𝐵
 𝑒𝑡 𝑇0 =

1

2𝜋𝜔0
 

(I.81)  

𝐴𝑣(𝑡) représente l’enveloppe variable du signal modulé DBLPC. k est le taux de 

modulation.  

Sur la forme temporelle du signal modulé DBLPC l’amplitude de l’enveloppe est variable 

et deux fréquences sont visibles. Une fréquence de modulation BF (Basse Fréquence) notée 

𝑓𝐵𝐵 (pour fréquence en bande de base, ou encore fréquence du modulant) qui est égale à 
1

𝑇𝐵𝐵
 

et une fréquence porteuse HF (Haute Fréquence) notée 𝑓0 (pour fréquence fondamentale de 

fonctionnement (appelé fréquence fondamentale), ou encore fréquence porteuse qui vaut 
1

𝑇0
.  

De la même façon que pour un signal CW, pour un signal à enveloppe variable la 

puissance instantanée et la puissance moyenne dissipées dans une résistance linéaire RCH 

indépendante de la fréquence, normalisée à 1Ω par souci de simplification, s’écrivent 

respectivement dans les équations I.82 et I.83 comme suit : 

 𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡) = 𝑣(𝑡)2 

𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡) =
𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋

2

2
× (1 + 𝑘 cos(𝜔𝐵𝐵𝑡))2 

(I.82)  

Avec : 
𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

1

𝑛𝑇0
× ∫ 𝑣(𝑡)2𝑑𝑡

𝑛𝑇0

0

 

𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋
2

2
× (1 +

𝑘2

2
) 

(I.83)  

I.2.4.1. Facteur de crête (PAPR). 

Pour les signaux à enveloppe variable, le facteur de crête, appelé communément PAPR, 

est une caractéristique fondamentale. C’est le rapport entre la valeur de la puissance crête et 

la valeur moyenne de l’enveloppe de modulation. En d'autres termes, le facteur de crête 

indique à quel point les pics sont extrêmes, vis-à-vis de la moyenne, dans une forme d'onde.  

La puissance crête de l’enveloppe, définie par l’équation I .84, est atteinte lorsque 

cos(2𝜋𝑓𝐵𝐵𝑡) = 1, la valeur de la puissance instantanée est alors maximale.  

 �̂� = 𝑚𝑎𝑥(𝑃𝑖𝑛𝑠𝑡(𝑡)) 

�̂� = 𝐴𝑣,𝑀𝐴𝑋
2
 

(I.84)  

La puissance moyenne de l’enveloppe est donnée par l’équation I.85 : 
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𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

1

𝑇
× ∫[𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋 × (1 + 𝑘 cos(𝜔𝐵𝐵𝑡))]

2
𝑑𝑡

𝑇

0

 (I.85)  

D’où: 

 
𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ = 𝐴𝑖,𝑀𝐴𝑋

2 × (1 +
𝑘2

2
) (I.86)  

Le PAPR d’un signal modulé DBLPC exprimé en dB s’écrit alors comme suit : 

 
𝑃𝐴𝑃𝑅 = 10 × log10 (

�̂�

𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅

) (I.87)  

𝑃𝐴𝑃𝑅 = 10 × log10 (
(1 + 𝑘)2

1 +
𝑘2

2

) 

Pour un signal modulé en amplitude de type DBLPC, le PAPR maximal vaut 4.26 dB. Il 

est obtenu lorsque le taux de modulation k=1.  

I.2.4.2. Fonction de Densité de probabilité (Probability Density Function : PDF). 

Un signal à enveloppe variable présente parfois un PAPR élevé à cause d’un seul et 

unique pic à intensité élevée de durée brève. Le paramètre PAPR accorde toute l’importance 

au point le plus élevé, il n’est donc pas toujours représentatif de la distribution du signal en 

fonction du temps.  

C’est pour cela qu’une caractéristique particulière de l’enveloppe est définie pour les 

signaux modulé. C’est la fonction de densité de probabilité PDF (Power Density Function). La 

PDF d'un signal est la représentation statistique prise par l'amplitude de l'enveloppe sur toute 

la durée du signal. On définit aussi une PDF pour la puissance d’un signal. Concrètement, la 

PDF indique la probabilité d'un niveau de puissance d'enveloppe instantané spécifique dans 

un histogramme normalisé.  

La PDF d'un signal modulé dépend toujours du type de modulation et des conditions de 

filtrage en bande de base appliquées aux signaux I et Q. En effet, la modulation numérique a 

évolué avec des schémas de modulation de plus en plus complexes, le PAPR est de plus en 

plus grand et la PDF se déplace vers une région de faible puissance dans le tracé de 

l'histogramme. 

La Figure I.16 illustre un exemple de PDF de différents signaux (GSM, WCDMA, LTE) et 

de comportement typique de gain et de PAE  d'un APRF conventionnel (à polarisation de drain 

et de grille fixe correspondant à un fonctionnement en classe AB). On y voit l’effet d'un PAPR 

élevé sur le rendement moyen lorsque la puissance de sortie est réduite pour préserver la 

linéarité du signal est clairement visible.  
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Figure I.16: PDF de signaux Télécoms, rendement et gain d’un APRF conventionnel[7]. 

En télécommunications, les signaux RF sont généralement modulés en amplitude et en 

phase pour des besoins d’efficacité spectrale. La généralisation des calculs précédents des 

puissances moyenne et instantanée, se fait pour un signal modulé en amplitude et en phase 

en modifiant les équations 𝑣(𝑡) et 𝑖(𝑡) qui deviennent : 

 

 
𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣(𝑡) × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) (I.88)  

 

 
𝑖(𝑡) = 𝐴𝑖(𝑡) × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡) − ѱ(𝑡)); 𝜃(𝑡) = ѱ(𝑡) − 𝜑(𝑡) (I.89)  

Il est intéressant d’affecter à tout signal analogique réel, une forme analytique associée 

respectivement pour la tension et pour le courant 𝑣(𝑡)̃ et i(𝑡)̃ , appelée aussi signal équivalent 

passe bas ou bande de base qui représente l’enveloppe complexe associée au signal réel à 

bande limitée.  

 𝑣(𝑡)]̃ = 𝐴𝑣(𝑡) × 𝑒𝑗𝜑(𝑡) 

 𝑣(𝑡) = ℜ{𝑣(𝑡)̃ × 𝑒𝑗𝜔0𝑡} 
(I.90)  

Et : i(t)̃ = 𝐴𝑖(𝑡) × 𝑒−𝑗𝜃(𝑡) 

𝑖(𝑡) = ℜ{i(t)̃ × 𝑒𝑗𝜔0𝑡} 
(I.91)  

L’équation I.92 montre l’utilisation de la formule d’Euler qui stipule que les fonctions 

sinusoïdales peuvent être présentées mathématiquement comme la somme de deux fonctions 

complexes : 

 
𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣(𝑡) ×

𝑒𝑗(𝜔0𝑡+𝜑(𝑡)) + 𝑒−𝑗(𝜔0𝑡+𝜑(𝑡))

2
 (I.92)  
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Alors :  

𝑣(𝑡) =
1

2
× {𝑣(𝑡)̃𝑒𝑗𝜔0𝑡 + 𝑣(𝑡)̃∗𝑒−𝑗𝜔0𝑡} (I.93)  

 
𝑖(𝑡) =

1

2
× {i(t)̃𝑒𝑗𝜔0𝑡 + i(t)̃∗𝑒−𝑗𝜔0𝑡} (I.94)  

Ces signaux d’enveloppe complexes 𝑣(𝑡)̃ et i(𝑡)̃ se décomposent généralement en 2 

signaux réels en bande de base aux variations lentes devant celles de la porteuse HF 

(cos(𝜔0𝑡)), ils sont exprimés comme suit : 

 𝐼𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣(𝑡) cos(𝜑(𝑡)) ;  𝑄𝑣(𝑡) = 𝐴𝑣(𝑡) sin(𝜑(𝑡)) 

𝐼𝑖(𝑡) = 𝐴𝑖(𝑡) cos(𝜃(𝑡))  𝑒𝑡 𝑄𝑖(𝑡) = 𝐴𝑖(𝑡)𝑠𝑖𝑛(𝜃(𝑡)) 
(I.95)  

Comme pour le signal CW et le signal modulé DBLC, le calcul des puissances RF 

absorbées instantanée et moyenne dans une résistance linéaire RCH indépendante de la 

fréquence, normalisée à 1Ω, sont données respectivement dans les équations I.96 et I.97 

comme suit : 

 𝑃𝑅𝐹(𝑡) = 𝑣(𝑡)2
 (I.96)  

 
𝑃𝑚𝑜𝑦
̅̅ ̅̅ ̅̅ =

1

𝑇𝐵𝐵
× ∫ 𝑣(𝑡)2𝑑𝑡

𝑇𝐵𝐵

0

  (I.97)  

En insérant l’équation I .93 dans l’équation I.96 la puissance RF s’exprime comme suit: 

 
𝑃𝑅𝐹(𝑡) =

1

4
(  (𝑣(𝑡)̌)

2
𝑒𝑗2𝜔0𝑡 + 2𝑣(𝑡)̃ 𝑣(𝑡)̃∗𝑒𝑗𝜔0𝑡𝑒−𝑗𝜔0𝑡 + 𝑣(𝑡)̃∗

2
𝑒−𝑗2𝜔0𝑡) (I.98)  

La puissance instantanée RF normalisée absorbée est alors égale à : 

 
𝑃𝑅𝐹(𝑡) =

|𝑣(𝑡)̃2|

2
+

1

4
(𝑣(𝑡)̃2𝑒𝑗2𝜔0𝑡 + 𝑣(𝑡)̃∗

2
𝑒−𝑗2𝜔0𝑡) (I.99)  

       Puissance « d’enveloppe » Termes RF générés aux fréquences harmoniques 

En reprenant l’équation I.99 et en moyennant la puissance instantanée RF absorbée sur 

une période 𝑇𝐵𝐵 ≫ 𝑇0, les termes RF donne une valeur moyenne nulle et seul le 1er terme est 

gardé, ce qui implique : 

 
𝑃𝑅𝐹
̅̅ ̅̅ ̅ =

1

𝑇𝐵𝐵
× ∫ [

|𝑣(𝑡)̃2|

2
] 𝑑𝑡

𝑇𝐵𝐵

0

 (I.100)  

Le terme [
𝑣(𝑡)̃2

2
] correspond à la puissance d’enveloppe instantanée normalisée sur 

1Ω, noté 𝑃𝑒𝑛𝑣(𝑡) et qui vaut : 
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𝑃𝑒𝑛𝑣(𝑡) =

 (𝐴𝑣(𝑡))
2

2
 (I.101)  

Pour un signal modulé en amplitude et en phase, la puissance d’enveloppe instantanée 

absorbée par un dipôle purement résistif indépendant de la fréquence ne dépend que de 

l’information portée par la modulation d’amplitude 𝐴𝑣(𝑡). 

I.3. Conclusion. 

Ce chapitre a permis de présenter les principaux critères de performance d’un transistor 

utilisé pour la conception d’un amplificateur de puissance en vue de l’utilisation de la technique 

de suivi d’enveloppe. Il a aussi donné les principales définitions des puissances qui seront 

utilisées par la suite en simulations et en mesures. Les performances en puissance et en 

linéarité des amplificateurs ont été présentées pour plusieurs types de signaux d’excitation 

des amplificateurs de puissance (CW et signaux modulés). Les principaux phénomènes de 

distorsion engendrés par les non-linéarités des transistors à partir desquels les amplificateurs 

de puissance sont conçus, ont aussi été donnés. Les amplificateurs à haut rendement, 

permettant un fonctionnement satisfaisant en présence de signaux modulés, seront présentés 

dans le chapitre II. 
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Chapitre II. Architecture d’amplificateurs de puissance à haut rendement et 

principe de fonctionnement du système de suivi d’enveloppe. 

Les concepteurs d’amplificateurs de puissance RF ont principalement à faire face à deux 

objectifs antagonistes : la linéarité et le rendement.  

Ce problème est d'autant plus complexe que la demande croissante de débits de données 

plus élevés et de largeurs de bande plus importantes conduisant à l'utilisation de signaux à 

enveloppe non constante présentant un PAPR élevé. La maintenance de l’intégrité du signal 

reste primordiale. De ce fait, diverses techniques d'amélioration de l'efficacité des systèmes à 

signaux à fort PAPR ont été proposées. Les principales solutions considérées sont : 

l’architecture Doherty, l’architecture Chireix ou l’Outphasing, l'élimination et la restauration de 

l'enveloppe (ou EER pour Enveloppe Elimination and Restauration) ou le suivi de l'enveloppe 

(ou ET pour Envelope Tracking). Ces techniques peuvent être utilisées séparément ou 

conjointement afin d’améliorer l'efficacité tout en maintenant la linéarité à un fort OBO. 

La première partie de ce chapitre expose les principales considérations théoriques et 

conceptuelles liées à ces techniques. Une présentation détaillée du principe de 

fonctionnement du système de suivi d’enveloppe est abordée dans la deuxième partie de ce 

chapitre.   

Les classes de fonctionnement A, AB, B, C ont été définies il y a longtemps par l’angle 

d’ouverture de la source de courant de sortie du transistor (pour nous : du transistor HEMT), 

supposée constituée d’arches de sinusoïde, la tension de drain étant, elle, supposée 

sinusoïdale. Dans un transistor HEMT l’angle d’ouverture du courant de drain est alors défini 

au premier ordre par le point de polarisation VGS0. 

Théoriquement, le rendement de drain idéal d’un transistor fonctionnant en classe A peut 

atteindre une efficacité maximale de 50 %. Les amplificateurs de puissance de classe B ont 

une efficacité théorique de drain de 78,5 %. Les amplificateurs de classe C peuvent atteindre 

un rendement élevé de 90 % (en principe même de 100%, mais avec une puissance de sortie 

nulle), mais les circuits de résonance à facteur de qualité élevé (facteur Q) nécessaires au 

processus d'amplification (tension de drain supposée sinusoïdale) ont une largeur de bande 

réduite. 

Aujourd’hui on parle plutôt d’étage « polarisé en classe A, AB, B, C » et ce quelle que soit 

la forme de la tension de drain : sinusoïdale, arche de sinusoïde, rectangulaire etc. 

En effet la prise en considération de l’influence des admittances de charge aux fréquences 

harmoniques, pour l’augmentation du rendement d’un étage amplificateur, amène les 

concepteurs à travailler avec des formes d’onde ne possédant plus le caractère d’arche de 

sinusoïde. On parle même aujourd’hui de « formation d’onde ». Donc ici, nous reprendrons la 

terminologie : d’étage « polarisé en classe A, AB, B, C ».   

En principe, les signaux RF à enveloppe variable nécessitent une amplification linéaire. 

Les amplificateurs de puissance à haut rendement (à formation d’onde) ne peuvent pas être 

utilisés seuls avec ces signaux. En général, un système de linéarisation tel que la prédistorsion 

est utilisé. Cependant, certaines autres solutions permettent d’utiliser les PAs non linéaires à 

haut rendement comme partie de la chaîne d'émetteurs linéaires. C’est ainsi le cas 

d’architectures Doherty, Outphasing, EE&R et ET, qui seront présentés dans la première partie 

de ce chapitre. Les classes de fonctionnement linéaire, A, AB, B et C,  ainsi que les classes 
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de fonctionnement à signaux commutés, D,E,F,F-1,J, et S, sont exposés dans les travaux de 

thèse de J. Dufraisse[15]. 

II.1. L’architecture Doherty. 

Le principe de base du fonctionnement de l’amplificateur de puissance Doherty (APD ou 

DPA pour Doherty Power Amplifier) est fondé sur la modulation de charge, par laquelle 

l'impédance de charge varie en fonction du niveau de puissance d’entrée. Ces dernières 

années, l'architecture Doherty a connu un renouveau et a été choisie comme une solution pour 

les APRF à haut rendement pour certaines infrastructures sans fil depuis que W. H. Doherty a 

exposé le principe de son architecture en 1936[16]. 

Le principe de modulation de charge peut être expliqué en se basant sur le schéma 

présenté par la Figure II.1 dans lequel l’amplificateur de puissance, conçu à partir d’un 

transistor HEMT AlGaN/GaN, est excité par un signal CW avec un balayage en amplitude 

permettant de caractériser l’amplificateur pour différents niveaux de puissance disponible du 

générateur. Trois niveaux de puissance sont considérés: un Pdisp,min faible, un Pdisp,moy moyen, 

et un Pdisp,max fort. 

 

Figure II.1: Schéma de principe d'un amplificateur de puissance RF avec une résistance de charge 

variable montrant la variation de charge pour trois niveaux de puissance d'entrée différents. 

La variation de la PAE  théorique en fonction de la puissance de sortie est présentée de 

façon schématique sur la Figure II.2 pour 3 impédances de charge, Rch,max ,Rch,moy et Rch,min 

correspondant respectivement à Pdisp,min, Pdisp,moy et Pdisp,max.  
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Figure II.2: PAE théorique d’un amplificateur de puissance en fonction de la puissance de sortie, 

paramétrée par RCH. 

La PAE en rouge montrée dans Figure II.2 correspond à la PAE  d’un amplificateur de 

puissance conventionnel, fondamentalement polarisé en classe AB- et voyant à sa sortie une 

impédance de charge optimale noté Rch,opt à la fréquence fondamentale de fonctionnement  

permettant d’avoir un rendement maximal à Pmax. La modulation de la charge, en fonction du 

niveau de puissance d’entrée permet d’affecter à chaque niveau de puissance d’entrée une 

nouvelle impédance de charge Rch. : la conductance de charge diminue depuis sa valeur 

maximale pour la puissance de sortie maximale, jusqu’à sa valeur minimale pour la puissance 

de sortie minimale c’est-à-dire à l’OBO.  

De ce fait, la PAE obtenue avec un amplificateur de puissance est maximisée sur une 

large dynamique de puissance de sortie. C’est ce qui est réalisé dans une structure 

d’amplification Doherty. 

Dans celui-ci, l’OBO dépend principalement du rapport de dimensionnement entre 

l’amplificateur principal et auxiliaire. L’OBO théorique pour un amplificateur de puissance 

Doherty symétrique, avec un amplificateur principal polarisé en classe AB- et un amplificateur 

auxiliaire fonctionnant en classe C, est de l’ordre de 6 dB. Le calcul de l’OBO théorique obtenu 

avec l’architecture Doherty est donné en détail dans les travaux de M. Ayad [7]. 

L'utilisation d'une modulation de charge active sur l'amplificateur principal (Figure II.3) par 

le biais de l'amplificateur auxiliaire relié au transformateur d'impédance quart d'onde, permet 

d'obtenir un rendement élevé le long de l’OBO en présence de signaux à PAPR élevé. 
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 Figure II.3: Amplificateur de puissance Doherty. 

L'un des principaux défis de l’architecture Doherty est la limitation de la bande passante 

instantanée de l’AP dû à l'inverseur d'impédance λ/4. Ce dernier dépend de la fréquence de 

fonctionnement et a une topologie fixe. Ceci rend difficile de garantir une flexibilité fréquentielle 

ou de faire basculer le fonctionnement de l’APD d’une bande de fréquence à une autre.  

Depuis 2001, plusieurs amplificateurs de puissance Doherty, utilisent des lignes offset qui 

sont insérées en cascade sur les deux voies d’amplification comme montré sur la Figure II.4. 

Elles permettent d’améliorer la modulation de la résistance de charge de l'amplificateur de 

puissance le long de l’OBO, à partir d'un faible niveau du signal d’entrée jusqu'au niveau de 

puissance de sortie maximum, en gardant une trajectoire définie à l’avance. 

 

Figure II.4: Amplificateur de puissance Doherty avec des Offset lines. 

Dans [17], nous avons étudié ces lignes offset, et avons montré que l’on peut pratiquement 

définir celles-ci sans aucun calcul en utilisant le formalisme des paramètres image d’un 

quadripôle linéaire. 

On peut , par inspection directe de la matrice d’une ligne offset , définir les valeurs des 

impédances caractéristiques et les longueurs électriques de chacune des lignes offset  des 

transistors : principal et auxiliaire , constituant l’APD. Ces lignes offset associées aux réseaux 
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d'adaptation de sortie permettent d'obtenir des transformateurs idéaux transformant la 

résistance d’utilisation fixe (50Ω, par exemple) en une résistance variable aux accès drain des 

transistors : principal et auxiliaire, tout au long de l’OBO. 

II.2. La technique Outphasing. 

La technique d’Outphasing a été initialement développée par H. Chireix [18] en 1930 et 

utilisée dans l’amplificateur Chireix. Comme le décrit la Figure II.5, le principe initial est de 

convertir un signal initialement modulé en phase et en amplitude en deux signaux à enveloppe 

constante qui sont uniquement modulés en phase. La décomposition du signal donne lieu à 

deux signaux de même amplitude mais ayant des phases différentes qui varient en fonction 

de la valeur de l’amplitude du signal utile d’entrée. Cette décomposition est réalisée 

numériquement en bande de base et est communément appelée séparation des composantes 

du signal (« SCS »). Les deux amplificateurs sont pilotés par des signaux à enveloppe 

constante, dont les sorties sont combinées de manière à produire le signal souhaité. En faisant 

varier les phases relatives entre les deux signaux d'entrée, la sommation des sorties permet 

d'obtenir la variation d'enveloppe et de phase souhaitées dans le signal de sortie modulé. Au 

cours des dernières années, les deux signaux d'entrée avec des phases relatives ont été plus 

couramment mises en œuvre en utilisant des approches DSP, ce qui rend l'approche 

beaucoup plus simple. Grâce aux signaux d'entrée à enveloppe constante, il est possible 

d'utiliser des amplificateurs de puissance à haut rendement pour atteindre un fonctionnement 

à très haut rendement le long de l’OBO. En outre, en théorie, une sortie linéaire de 

l'amplificateur de puissance à déphasage peut être obtenue en combinant les sorties des 

amplificateurs de puissance, indépendamment des caractéristiques non linéaires de chaque 

amplificateur. Toutefois, il convient de noter que le combineur de puissance non isolé appelé 

aussi combineur avec récupération de puissance est difficile à mettre en place. 

 

Figure II.5: Amplificateur Chireix. 

II.3. La technique d’Elimination et Restauration d’Enveloppe. 

A partir du moment où l’opération d’amplification de puissance s’effectue sur deux voies 

d’amplifications distinctes, une voie RF pour l’amplification de la porteuse RF et une voie BF 

pour l’amplification de l’enveloppe, puis que les deux signaux sont associés en sortie, 

l’ensemble devient un système d’amplification sur porteuse modulée. 

La technique d’EE&R appelée aussi technique Kahn [19], concerne l’amplification de 

signaux modulés à la fois en amplitude et en phase. L'EER met en œuvre un AP linéaire en 
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combinant un AP( Amplificateur de Haute Puissance ou HPA pour High Power Amplifier) RF 

non linéaire mais hautement efficace et un AE (Amplificateur d’enveloppe) jouant le rôle d’un 

modulateur de polarisation MP (ou SM pour Supply Modulator) de drain [20].  

La configuration du système EER, illustrée à la Figure II.6, fait fonctionner l’amplificateur 

avec une puissance d’entrée constante, puis fait varier dynamiquement son gain (via la 

polarisation de drain) pour moduler la puissance de sortie. L’enveloppe du signal d’entrée est 

extraite et la porteuse est limitée pour devenir un signal à enveloppe constante, ne variant 

qu'en phase. Le limiteur, placé à l’entrée de l’AP élimine la possibilité de distorsion AM-PM 

dans l’AP RF non linéaire et donc la sortie de l’AP conserve toujours les caractéristiques de 

phase originales, non déformées, du signal d'entrée [20]. L'enveloppe basse fréquence est 

amplifiée et utilisée comme alimentation afin de moduler en amplitude la porteuse. 

 

Figure II.6: Schéma fonctionnel d’un système d’élimination et de restauration d’enveloppe EER [20]. 

II.4. La technique de suivi d’Enveloppe SE[21] (Envelope Tracking ET). 

La méthode de suivi d'enveloppe est une technique d’amélioration du rendement similaire 

à l’EER, elle a été développée pour la première fois dans les années 1930 pour résoudre les 

problèmes énergétiques associés aux émetteurs de radiodiffusion à modulation d'amplitude à 

haute puissance. Loy E Barton a décrit un système pour la modulation à haut niveau dans 

l'édition de mai 1930 du journal de l'Université de l'Arkansas. 

L'idée est tombée en désuétude et n'a été largement utilisée qu'à la fin des années 1990, 

lorsque les fabricants de stations de base cellulaires ont commencé à étudier son utilisation 

avec la technologie 3G. En 2008 les premières stations de base utilisant le suivi d'enveloppe 

ont été lancées. Le premier des téléphones utilisant le suivi d’enveloppe a été lancé par 

Samsung en septembre 2014. La méthode est maintenant utilisée dans de nombreux 

smartphones. 

Contrairement aux amplificateurs de puissance conventionnels à tension d’alimentation 

DC fixe qui présentent une perte de puissance importante sous forme de dissipation 

thermique, la technique de SE permet de réduire la quantité de puissance dissipée en 

modulant la tension d’alimentation DC pour suivre le module de l’amplitude de l’enveloppe du 

signal RF d’entrée, comme le montre la Figure II.7. Cette dernière illustre le système de suivi 
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d’enveloppe (SSE) appelé aussi « Amplificateur de Puissance à Suivi d’Enveloppe: APSE » 

ou « Envelope Tracking Power Amplifier : ETPA ».  

 

Figure II.7: Schéma fonctionnel simplifié d’un amplificateur de haute puissance intégré dans un système 

de suivi d’enveloppe APSE. 

Dans la configuration de Suivi d’Enveloppe, le signal modulé est présenté à l'entrée de 

l’AP. La tension d’alimentation de drain appliquée à l'AP RF est constamment ajustée pour 

garantir son fonctionnement à efficacité maximale sur une large dynamique de puissance de 

sortie en faisant fonctionner l’AP RF sous compression à presque tous les niveaux de 

puissance. En effet, dans un APSE l’AP peut être maintenu en permanence à des niveaux de 

puissance à P-1dB ou à P-2dB où le rendement de l’AP est élevé.  

L’intégrité du signal à la sortie du modulateur de polarisation est très importante pour 

garantir le respect des exigences en termes d’ACPR. Le signal de contrôle du modulateur de 

polarisation peut être soit l'enveloppe extraite du signal RF ou un signal d'enveloppe spécifique 

provenant d'un DSP, ce dernier étant le plus communément utilisé dans les émetteurs 

modernes.  

Dans un système de suivi d’enveloppe l’AP fonctionne en zone de saturation, non 

seulement pour l'amplitude crête, mais aussi à OBO. Ainsi l'efficacité de l’AP est maintenue 

maximale le long de l’OBO. Comme le montre la Figure II.8, la tension d'alimentation est 

réduite  lorsque l’amplitude de l’enveloppe est faible ce qui limite la dissipation thermique. 

Cette diminution est mise en évidence en comparant la puissance dissipée sous forme de 

chaleur pour deux formes d'ondes de sortie obtenues avec une alimentation statique et une 

dynamique. 
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Figure II.8: Comparaison de la Puissance dissipée sous forme de chaleur d’un AP à polarisation fixe et 

d’un amplificateur de puissance sous application de la technique de suivi d’enveloppe APSE. 

Un résumé des avantages de la technique de suivi d’enveloppe comparée à l’EER peut 

se présenter comme suit : 

 L’APSE exige une sensibilité plus faible au décalage temporel des trajets du 

modulateur de polarisation et de l’AP RF. 

 L’APSE a besoin d'une largeur de bande plus faible pour le modulateur de 

polarisation : l’ensemble du système recevant les informations du signal 

directement via l’AP RF et non par le modulateur de polarisation. 

 En présence d’un signal à passage par zéro, l’APSE a moins d'impact sur la 

déformation de la sortie en raison des fonctions de mise en forme de l'enveloppe, 

qui ne sont pas disponibles pour les émetteurs EER. 

Pour les raisons susmentionnées, la technique de suivi d’enveloppe devient de plus en 

plus attractive pour les émetteurs à haut rendement, à large bande et linéaires pour les 

communications modernes telles que le système 5G. Toutefois, l’APSE présente également 

deux inconvénients principaux: 

 La technique de suivi d’enveloppe nécessite l'utilisation d'un modulateur de 

polarisation à haut rendement pour accroître l'efficacité de l'AP RF. 

 Les distorsions produites par le modulateur exigent une méthode de linéarisation 

assez puissante pour les corriger. Elles imposent l'utilisation d’algorithmes de 

prédistorsion efficaces. 

L’APSE atteint une grande efficacité pour l’amplification de signaux à fort PAPR. En outre 

l’APSE est relativement flexible en offrant une puissance de sortie accrue, un meilleur 

fonctionnement avec les impédances de charge non adaptées et une immunité aux variations 

de température. Par conséquent la technique de suivi d’enveloppe est communément 

reconnue pour être assez puissante non seulement pour les infrastructures BTS (Base 

Transreceiver Station) mais aussi les équipements utilisateurs (UE pour User Equipment) 

souvent mobiles. En effet, contrairement à un APRF à polarisation fixe où la linéarité et 

l’efficacité sont des propriétés qui s’excluent mutuellement, l’APSE peut amplifier linéairement 

et avec une grande efficacité les signaux modulés en amplitude et en phase. En effet, l’APSE 

peut présenter le long de l’OBO un rendement amélioré associé à un gain plat élevé grâce à 
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la mise en forme d’enveloppe par l’application d’une loi de commande « Shaping Function » 

avant le modulateur de polarisation, permettant ainsi de maintenir un fonctionnement linéaire 

de l’AP RF. 

Ceci ne peut se faire qu’en analysant les performances globales du système de suivi 

d’enveloppe (SSE) composé de la loi de commande, le modulateur de polarisation, et 

l’amplificateur haute puissance. 

En résumé, l’Amplificateur de Puissance à Suivi d’Enveloppe est une architecture d’APRF 

à haut rendement prometteuse pour les communications sans fil de la prochaine génération. 

Le SE s'efforce de parvenir à un compromis satisfaisant entre les principaux facteurs de mérite 

de la pyramide métrique, illustrée sur la Figure II.9. Cette pyramide indique la philosophie de 

conception d’un système de suivi d’enveloppe. Elle se compose de quatre sommets 

défendables : efficacité, linéarité, largeur de bande et capacité à tenir des fortes puissances 

de sortie.  

 

Figure II.9: Défis portés par la technique de suivi d’enveloppe. 

Les défis portés par la technique de suivi d’enveloppe montrés par la Figure II.9 sont les 

suivants : 

 Les difficultés d’efficacité sont les plus évidentes. Il s’agit à la fois d’une efficacité 

élevée du modulateur de polarisation et de l’AP à la puissance de sortie crête pour 

parvenir à une conception globale d’un APSE à haut rendement. 

 Le sommet de la largeur de bande signifie généralement une largeur de bande 

importante du modulateur de polarisation. En règle générale, le modulateur de 

polarisation nécessite entre 4 et 8 fois la largeur de bande du canal RF pour fournir 

une amplification linéaire de bonne qualité de l'enveloppe[22]. 

 Les exigences de linéarité dans un APSE signifient non seulement un faible 

découplage RF mais aussi des faibles distorsions et interférences générées par le 

modulateur de polarisation. 

 Diverses capacités en termes de puissances de sortie sont souhaitées dans 

plusieurs circonstances d'application de SE. Cela détermine l'architecture du 

système de suivi d’enveloppe et la stratégie d'intégration dans les produits 

Efficacité

Largeur de 
bande

Linéarité

Puissance 
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commerciaux. La technique de SE est prometteuse tant pour l'efficacité que pour 

l'agilité des fréquences dans les systèmes sans fils existants et émergents, y 

compris les UEs, la BTS et la radiodiffusion. Par conséquent, les plages de 

puissance sont assez larges à couvrir de l’ordre de W jusqu’au kW. De ce fait, il 

n'existe pas de conception d'APSE unique pour les divers niveaux de puissance 

et les différents scénarios. Par exemple, une puissance élevée engendre des 

obstacles à la mise en œuvre d'une alimentation électrique agile générant un 

courant et une tension à vitesse de balayage assez élevés et, bien sûr, 

s'accompagnant de problèmes thermiques épineux. 

II.4.1.1. Description d’un amplificateur de puissance sous suivi d’enveloppe APSE. 

Afin d’explorer en détail le principe de la technique de suivi d’enveloppe, il convient de 

reprendre la définition d’un signal modulé RF. Ce signal est considéré dans cette partie comme 

étant une tension électrique 𝑣𝑒(𝑡). 

II.4.1.1.1. Signal modulé. 

Comme décrit dans le paragraphe I.2.2 tout signal en bande de base, noté en général 

𝑠𝐵𝐵(𝑡) et dans notre cas 𝑣𝑒𝑛𝑣(𝑡), peut être exprimé par ses composantes en phase I(t) et en 

quadrature de phase Q(t), ainsi que par ses composantes d’amplitude, ou aussi d’enveloppe, 

𝐸(𝑡) et de phase 𝜑(𝑡). 

𝑒𝑛𝑣𝑣𝑒
(𝑡) = 𝑣𝑒𝐼

(𝑡) + 𝑗 ∗ 𝑣𝑒𝑄
(𝑡) 

 

 

𝑒𝑛𝑣𝑣𝑒
(𝑡) = 𝑣𝑒𝑛𝑣(𝑡) 

𝑣𝑒𝑛𝑣(𝑡) = 𝐼(𝑡) + 𝑗 × 𝑄(𝑡) 
(II.1)  

          = 𝐸(𝑡) × 𝑒𝑗 𝜑(𝑡) (II.2)  

Avec 𝐼(𝑡) = 𝑣𝑒𝐼
(𝑡) et 𝑄(𝑡) = 𝑣𝑒𝑄

(𝑡) 

Le principe de la technique de suivi d’enveloppe a été décrit par la Figure II.7, où un signal 

RF modulé 𝑣𝑒(𝑡) est injecté à l’AP RF et est transmis par celui-ci à l’antenne d’émission. Il peut 

être exprimé en termes de composantes d'amplitude et de phase sous la forme: 

 

 

𝑣𝑒(𝑡) = ℜ{𝐸(𝑡) × 𝑒𝑗 𝜑(𝑡) × 𝑒𝑗 𝜔0𝑡} 

                              = 𝐸(𝑡) × cos(𝜔0𝑡 + 𝜑(𝑡)) 
(II.3)  

Avec 𝑒𝑗 𝜔0𝑡 désigne le signal cissoïdal de la porteuse générée par l’oscillateur local 

d’émission. L’enveloppe du signal d’entrée RF notée 𝐸(𝑡) peut être exprimé comme : 

 

 

𝐸(𝑡) = |𝑣𝑒𝑛𝑣(𝑡)| 

                         = √𝐼(𝑡)2 + 𝑄(𝑡)2  
(II.4)  

La phase du signal en bande de base 𝜑(𝑡) est exprimée par : 
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𝜑(𝑡) = arg(𝑣𝑒𝑛𝑣(𝑡)) = tan−1 (

𝑄(𝑡)

𝐼(𝑡)
) (II.5)  

Le signal d'enveloppe 𝑣𝑒𝑛𝑣(𝑡) produit est ensuite amplifié par un modulateur de 

polarisation et finalement appliqué comme tension de polarisation de l'alimentation de drain 

de l’AP RF, notée 𝑣𝑑𝑟(𝑡). Le modulateur de polarisation est par nature un amplificateur de 

puissance à haut rendement avec des exigences de largeur de bande corrélées à la bande 

passante de l’enveloppe. Comme le signal d'enveloppe généré est fonction du temps, la 

polarisation de l'alimentation varie également dans le temps. 

II.4.1.1.2. Efficacité de l’APSE : 

Dans un APSE, la tension de polarisation de drain est réglée dynamiquement de telle 

façon que l’AP RF se trouve dans la zone de compression, ce qui assure une amplification 

efficace. L’APSE ne conserve un rendement élevé que si le modulateur de polarisation et l’AP 

RF sont tous deux très efficace. La puissance DC consommée par l’AP RF utilisant un 

transistor à effet de champ, peut-être, dans une première approche décrite par la moyenne du 

produit de la tension de sortie et du courant de sortie du modulateur de polarisation.  

Contrairement à un APRF classique classe B fonctionnant à polarisation de drain fixe VDS0, la 

tension 𝑣𝑑𝑟(𝑡) peut être beaucoup plus petite que VDS0, surtout lorsque le signal RF présente 

un fort PAPR. Comparé à un AP à polarisation fixe, l’APSE est beaucoup plus efficace à fort 

recul en puissance de sortie puisque : 

 

 
𝑃𝑀𝑃(𝑡) =  𝑣𝑑𝑟(𝑡) ×  𝑖𝑑𝑟(𝑡) < 𝑉𝐷𝑆0 × 𝑖𝑑𝑟(𝑡) (II.6)  

Le rendement de drain instantané d’un APSE pourra être évalué par l’inspection du 

rendement instantané de drain noté n(t) défini par l’équation II.7 : 

 

 
𝑛(𝑡) =

𝑃𝑠(𝑡)

𝑃𝑀𝑃(𝑡)
 (II.7)  

𝑃𝑠(𝑡) est la puissance de sortie RF et 𝑃𝑀𝑃(𝑡) est la puissance d’alimentation DC totale de 

l’étage amplificateur considéré. Typiquement le rendement instantané atteint sa valeur 

maximale à 3 dB de compression du gain d’insertion. 

II.4.1.1.2.1.   Amplificateur de puissance RF fonctionnant en classe B sous suivi 

d’enveloppe : APSE 

Dans un APSE, l’amplificateur de puissance RF est classiquement polarisé en classe AB-

. Sa linéarité à faible niveau d’excitation reste bonne. Il est nécessaire d'inclure l'efficacité du 

modulateur de polarisation dans le calcul de l'efficacité globale de l'APSE. Par conséquent, 

l'efficacité globale de l'APSE notée η𝐴𝑃𝑆𝐸 est calculé entre l’accès d’alimentation DC du 

modulateur de polarisation, l’accès d’entrée RF avant le coupleur d’entrée et l’accès de sortie 

de l’AP. En négligeant les pertes liées au coupleur, au détecteur d’enveloppe et à l’erreur liée 

à l’application de la loi de commande, le rendement de drain total de l’APSE peut être estimée 

comme le produit du rendement de drain instantané de l’APRF en fonctionnement SE notée 

η𝐴𝑃𝑅𝐹 et du rendement de drain du modulateur de polarisation notée η𝑀𝑃, donnée par : 

 

 
η𝐴𝑃𝑆𝐸 = η𝑀𝑃 × η𝐴𝑃𝑅𝐹 (II.8)  
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Rappelons que la tension de coude Vk désigne la tension au-dessous de laquelle le courant 

maximale 𝐼𝐷𝑆,𝑠𝑎𝑡𝑚𝑎𝑥 ne peut pas être atteint. Un schéma rappelant la représentation graphique 

de cette tension est donné par la Figure II.10: 

 

Figure II.10: Caractéristiques I(V) statiques et forme d’onde de la tension de drain en fonction du temps 

d’un amplificateur classe B idéal. 

La tension VDS,max désigne l’excursion maximale de la tension de drain de l’amplificateur. 

M0 (IDS0,q=0 ;VDS0) correspond au point de polarisation de repos dans le cas d’un amplificateur 

calle B idéal. En supposant que le modulateur de polarisation est idéal, son rendement de 

drain de celui-ci vaudra η𝑀𝑃 = 100%. Par conséquent, en fonctionnement classe B idéale on 

obtient : 

 

 

η𝐴𝑃𝑆𝐸 = η𝐴𝑃𝑅𝐹 

=
𝑃𝑠(𝑓0)

𝑃𝑀𝑃
 

=
𝑉𝑀𝑃 − 𝑉𝐾

𝑉𝑀𝑃
.
𝜋

4
 

(II.9)  

Avec 𝑉𝑀𝑃 est la tension d’alimentation dynamique de drain obtenue à la sortie du 

modulateur de polarisation. 

La puissance de sortie RF à la fréquence fondamentale 𝑓0 notée 𝑃𝑠(𝑓0) s’écrit:  

 

 
𝑃𝑠(𝑓0) =

1

2
𝑅𝑒{�̃�𝑠(𝑓0) × 𝐼𝑠

∗(𝑓0)} 

=
1

2
× 𝑉𝐷𝑆1 × 𝐼𝐷𝑆1 

=
1

2
×

𝑉𝐷𝑆,𝑚𝑎𝑥
2

𝑅𝐶𝐻
 

(II.10)  

Avec 𝑅𝐶𝐻 est la résistance de charge de l’amplificateur de puissance. 

La puissance d’entrée totale DC du modulateur de polarisation 𝑃𝑀𝑃 alimentant un 

amplificateur de puissance polarisé en classe B peut être exprimée comme : 



Chapitre II. Architecture d’amplificateurs de puissance à haut rendement et principe de 
fonctionnement du système de suivi d’enveloppe. 

Mohamed Aziz Rifi | Thèse de doctorat | Université de Limoges | 2021 58 

            CONFIDENTIEL, DIFFUSION RESTREINTE 

 

 

 
𝑃𝑀𝑃 = 𝑉𝑀𝑃.

𝐼𝑟𝑓

𝜋
 (II.11)  

𝐼𝑟𝑓 est le courant RF dynamique. L’équation II.12 donne un courant de sortie RF à la 

fréquence fondamentale notée 𝐼𝐷𝑆1 exprimé comme suit : 

 

 
𝐼𝐷𝑆1 =

𝐼𝑟𝑓

2
 (II.12)  

Par conséquent, la tension de sortie RF à la fréquence fondamentale notée 𝑉𝐷𝑆1 vaut: 

 

 
𝑉𝐷𝑆1 = 𝑅𝐶𝐻. 𝐼𝐷𝑆1 = 𝑅𝐶𝐻.

𝐼𝑟𝑓

2
 (II.13)  

Finalement, la tension d’alimentation dynamique à la sortie du modulateur de polarisation 

VMP peut être calculée comme : 

 

 

𝑉𝑀𝑃 = 𝑉𝐾 + 𝑉𝐷𝑆1 

= 𝑉𝐾 + 𝑅𝐶𝐻.
𝐼𝑟𝑓

2
 

(II.14)  

Idéalement, dans le cas d’une conception d’un APSE, à base d’APRF fonctionnant en 

classe B, destiné à produire des fortes puissances de sortie, le modulateur de polarisation 

fournit à l’APRF une alimentation dynamique idéale avec une bande de fréquence illimitée.  

Cependant, pour un APRF fonctionnant en classe B à tension d’alimentation de drain fixe, le 

rendement de drain moyen de celui-ci est déduit de l’équation II.15 et varie avec la puissance 

de sortie comme suit : 

 

 
η𝐴𝑃𝑅𝐹 =

𝑃𝑠(𝑓0)

𝑃𝑀𝑃

 

= √
𝑃𝑠(𝑓0)

𝑃𝑠,𝑚𝑎𝑥(𝑓0)
.
𝑉𝑚𝑎𝑥 − 𝑉𝐾

𝑉𝑚𝑎𝑥 + 𝑉𝐾
.
𝜋

4
 

(II.15)  

Avec 𝑃𝑠(𝑓0) est la puissance de sortie RF moyenne à la fréquence fondamentale, 𝑃𝑀𝑃 est 

la puissance DC totale consommée par l’APRF, 𝑃𝑠,𝑚𝑎𝑥(𝑓0) est la puissance de sortie RF 

maximale à la fréquence fondamentale et  𝑉𝑚𝑎𝑥 est la dynamique maximale de la tension RF 

de drain. Le rendement de drain diminue à partir de sa valeur maximale sous forme de racine 

carrée avec la puissance de sortie. Par exemple, avec un recul de 6 dB de la puissance de 

sortie maximale, le rendement de drain l’APRF diminue de près de la moitié par rapport à la 

valeur crête, ce qui entraine une dégradation considérable du rendement comme le montre la 

Figure II.11. 
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Figure II.11: Exemple théorique de comparaison du rendement en fonction de la puissance de sortie 

d’un APRF classe B à polarisation de drain fixe avec le rendement de l’APRF classe B en 

fonctionnement de suivi d’enveloppe idéal (APSE)[21]. 

La Figure II.11 illustre l’indépendance du rendement d’un APSE de la puissance de sortie. 

Dans le cas d'une alimentation SE idéale, l'efficacité de l’APRF ne se dégrade qu'avec la 

tension de coude 𝑉𝐾. En d'autres termes, l'efficacité de l’APRF peut être maintenue maximale 

dans une plage de puissance de sortie (OBO) assez large en mode SE. Le rendement n'est 

réduit qu'en raison de la tension de coude intrinsèque du transistor RF [23], [24].  

 A partir de l’équation II.9, il est clair que plus la valeur de 
𝑉𝐾

𝑉𝑀𝑃
 est faible, plus l'efficacité de 

l’APRF peut être élevée. Par conséquent, un facteur de dégradation de l'efficacité ρd peut être 

défini comme suit :  

 

 
𝜌𝑑 =

𝑉𝐾

𝑉𝑀𝑃
≈

𝑅𝑂𝑁

𝑅𝐶𝐻
 (II.16)  

𝑅𝑂𝑁 est la résistance « ON » intrinsèque du transistor. Elle est définie ici comme suit : 

 

 
𝑅𝑂𝑁 =

𝑉𝐾

𝐼𝐷𝑆,𝑠𝑎𝑡𝑚𝑎𝑥
 (II.17)  

𝑅𝐶𝐻 peut-être approximée par l’impédance de charge de l’APRF à la fréquence 

fondamentale [24]. En fonctionnement SE, 𝑉𝑀𝑃 varie continuellement avec l’enveloppe 

d’entrée RF. Lorsque la tension de coude 𝑉𝐾 est plus élevée et s’approche du 𝑉𝑀𝑃 =

𝑉𝐷𝑆0,𝑚𝑎𝑥, 𝜌𝑑 augmentera de manière à diminuer le rendement de l’APRF, par rapport au cas 

idéal où la tension de coude est nulle. De ce fait, le rendement d’un amplificateur de puissance 

polarisé en classe B exacte en fonctionnement de suivi d’enveloppe idéal diminue avec la 

puissance de sortie RF en raison de la tension de coude comme le montre la Figure II.12.  

 

 
η𝑆𝐸𝐵

=
𝜋

4
.
1 − 𝜌𝑑

1 + 𝜌𝑑
 (II.18)  
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𝜋

4
.
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𝑅𝐶𝐻 + 𝑅𝑂𝑁
 

L'équation II.18 et la Figure II.12 illustrent un facteur crucial dans la conception d'un 

modulateur d'alimentation d'enveloppe. En supposant que la tension de coude VK diminue par 

rapport au VMP maximum, théoriquement, l'efficacité de l’AP de classe B est réduite en partie 

par rapport à celle du cas idéal où la tension de coude est nulle. De ce fait, l'efficacité de  

l’amplificateur de puissance polarisé en classe B exacte en fonctionnement de suivi 

d’enveloppe idéal diminue avec 𝑃𝑠(𝑓0) en raison de la tension de coude. En utilisant un 

transistor RF avec un VK plus élevé, la dynamique du modulateur de polarisation doit être 

étendue pour préserver la haute efficacité de l’APRF en mode SE [23]. Notamment, pour un 

transistor RF avec une valeur RON fixe, plus la charge RCH est élevée, plus grande est 

l'efficacité qui peut être atteinte. L'augmentation de la tension de drain dynamique du transistor 

RF permet de choisir une charge RCH plus élevée.  

 
Figure II.12: Rendement de drain d’un APRF classe B en fonctionnement SE idéal en fonction du facteur 

de dégradation[21]. 

La Figure II.13  indique les formes d’onde de tension et de courant et les droites de charge 

d’un AP classe B et les scénarios sous SE. Les droites de charge en traits pleins représentent 

,en rouge, le cas d’une puissance de sortie maximale 𝑃𝑠_𝑚𝑎𝑥 et, en orange, le cas d’une 

puissance de sortie 𝑃𝑠,𝑂𝐵𝑂_6𝑑𝐵=𝑃𝑠_𝑚𝑎𝑥 − 6𝑑𝐵. Les droites de charge en traits discontinues 

indiquent le cas d’une puissance de sortie intermédiaire. Pour un AP de classe B, IDS0 diminue 

mais VMP est fixe. Son rendement diminue beaucoup plus lentement que celle de 

l’amplificateur de classe A en raison de la diminution de IDS0 proportionnelle à √𝑃𝑠. Pour l’AP 

de classe B sous SE, VMP est modulé par l’enveloppe du signal RF d’entrée et IDS0 est contrôlé 

par la polarisation de classe B. Par conséquent, dans l’hypothèse où un modulateur de 

polarisation idéal est utilisé, son rendement est constant sur un large recul en puissance de 

sortie RF [25]. 

ρd

[%]
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Figure II.13: Formes temporelles des tensions et des courants en fonction de l’angle d’ouverture et les 

droites de charge d’un AP classe B à polarisation fixe et sous SE à PS,max et à PS,OBO_6dB. 

En réalité, avec les signaux modulés à fort PAPRs l’évaluation de l’efficacité globale d’un 

amplificateur de puissance polarisé en classe B idéal en fonctionnement de suivi d’enveloppe 

ne peut pas se restreindre à l’approximation donnée par l’équation II.15. En effet, les densités 

de probabilité des signaux typiques à forts PAPRs sont telles qu’un amplificateur de puissance 

à suivi d’enveloppe fonctionne la plupart du temps avec une tension d’alimentation 

relativement faible avec seulement des excursions occasionnelles à haute tension lors des 

pics de puissance de sortie. Il est raisonnable d’optimiser l’adaptation de l’AP pour obtenir un 

rendement optimal avec des signaux à PAPR ciblés plutôt que de simplement concevoir pour 

obtenir un meilleur rendement à la puissance de sortie crête obtenue à la tension 

d’alimentation maximale VDS0,max,comme ce serait le cas d’un AP à polarisation fixe. Dans le 

cas d’une conception adaptée à la technique de suivi d’enveloppe, celle-ci doit se centrer en 

deçà de la puissance crête afin d’augmenter le rendement dans une région plus proche du pic 

de la fonction de densité de probabilité du signal de sortie même si cela nécessite souvent un 

léger sacrifice du rendement à la puissance de sortie crête. 
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Le rendement moyen statistique est un bon indicateur pour la consommation moyenne de 

puissance dans la plupart des systèmes de radiocommunication modernes utilisant des 

signaux à enveloppes variables.  

Les statistiques des signaux typiques de PAPR élevé sont telles qu'un APSE passe la 

majeure partie de son temps à fonctionner avec une tension d'alimentation relativement faible, 

avec seulement des excursions occasionnelles à haute tension lors des pics de puissance 

élevés. Il est donc logique d’améliorer la trajectoire du rendement de l’AP en fonction de la 

PDF des signaux à PAPR élevés pour obtenir une efficacité maximale. Sur la base de la PDF 

du signal de sortie RF, le rendement moyen statistique de drain peut être également définit 

comme fonction de la puissance de sortie RF [26]: 

 

 

 
η(P𝑆)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  =

∫ P𝑆. pdf(P𝑆). 𝑑P𝑆
P𝑆,𝑚𝑎𝑥

0

∫ V𝑀𝑃(P𝑆). I𝑀𝑃(P𝑆). pdf(P𝑆). 𝑑P𝑆
P𝑆,𝑚𝑎𝑥

0

 (II.19)  

 

Les signaux QAM ont des PDF avec un PAPR pouvant aller de 3 à 6 dB [27]. Les signaux 

OFDM ont également des PDF avec un PAPR typique allant de 7 à 13 dB, comme le montre 

la Figure II.14. Pour cette raison, l'efficacité de l’AP fonctionnant en classe B est rapidement 

réduite en fonction du Back-off, ce qui entraîne une diminution de l'efficacité moyenne dans le 

temps. Sur la Figure II.14, les courbes théoriques en gris représentent le comportement du 

rendement et du gain d’un AP de classe B typique ainsi que les PDF des enveloppes de 

quelques signaux usuels à forts PAPR, en fonction de la puissance de sortie.  

 
Figure II.14: Allures typiques du rendement et du gain d’un AP classe B en fonction de la puissance de 

sortie comparés aux PDFs de signaux à forts PAPRs usuels : QAM et OFDM[21]. 

Il est clair que les niveaux de puissance de sortie les plus probables apparaissent avec 

un rendement plutôt faible en fonction du recul en puissance de sortie. Les signaux PAPR 

élevés tels que le LTE-A ont une PDF pondérée très éloignée de la puissance de sortie 

maximale, ce qui entraîne un fonctionnement inefficace au niveau de la puissance moyenne 

dans le temps, si l’optimum de rendement est obtenu à PS,max. 
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II.4.1.1.3. Fonction de mise en forme de l’enveloppe du signal en bande de base 

« Shaping Function ». 

L’impédance d’accès de polarisation de drain de l’AP varie en fonction de la puissance 

d’entrée et de la tension de polarisation. Le modulateur de polarisation voit donc son 

impédance de charge évoluer dans le temps dégradant ainsi son adaptation à l’AP et 

diminuant la puissance transmise du MP à l’AP. La loi de commande du modulateur de 

polarisation affecte le rendement global d’un amplificateur de puissance à suivi d’enveloppe. 

Cette loi relie la tension appliquée à l’accès drain de l’AP à la puissance RF à l’entrée. La loi  

de commande du modulateur peut être choisie par l’utilisateur. Ce choix permettra d’optimiser 

le rendement, la linéarité ou de faire un compromis entre le rendement et la linéarité [28]. 

Cependant, deux conditions générales devront être respectées pour cette loi de commande 

afin d’obtenir le meilleur compromis entre le rendement ,linéarité [6] et fonctionnement à bas 

niveau: 

 La loi de commande présentera une valeur VDS0 minimale en dessous de laquelle elle 

sera maintenue constante égale à VDS0 minimale.  

 La loi de commande ne devra pas présenter de limite abrupte entre la zone à VDSO 

constant et la zone à VDSO variable. 

Dans le chapitre 4, seront données, la description de la méthode d’extraction de la loi de 

commande pour différents cas de figure et la présentation des performances obtenus avec 

l’application de chaque loi en simulation CW et en présence de signaux modulés. 

II.4.1.1.4. Modulateur de polarisation : 

Le suivi d’enveloppe de la tension de polarisation de drain peut être réalisée de différentes 

manières: 

 Suivi d’Enveloppe Discret SED ou ETD pour Discrete Envelope Tracking: consiste à 

faire commuter plusieurs alimentations de drain de valeurs différentes. 

 Suivi d’Enveloppe Continu SEC ou ETC pour Continuous Envelope Tracking: consiste 

à faire varier l’alimentation de drain à chaque changement de la puissance d’entrée: 

o Un convertisseur DC-DC + un commutateur + un filtre de reconstitution 

d’enveloppe. 
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 Figure II.15: Synoptique du suivi d’enveloppe continu (ETC) et discret (ETD). 

Dans l’approche de suivi d’enveloppe discret, le niveau d’alimentation de drain reste 

constant sur une plage de puissance d’entrée (Courbe bleu). Dans la technique de suivi 

d’enveloppe continu, le niveau d’alimentation de drain varie à chaque changement de la 

puissance d’entrée (Courbe rouge). Les travaux de thèse de M. AUGEAU [29] présentent les 

deux approches de suivi d’enveloppe, discret et continu, ainsi que les différents types de 

modulateurs de polarisation de drain utilisés dans les systèmes de suivi d’enveloppe.  

L’ETC présente l’avantage de générer moins de non-linéarités au sein du système de suivi 

d’enveloppe. En revanche, la présence d’un filtre de reconstruction exige une parfaite 

adaptation entre l’impédance du filtre et la résistance de drain présentée par le transistor. 

Celle-ci varie en fonction de l’enveloppe et constitue alors un des points contraignant de 

l’application de l’ETC.  

L’ETD est moins sensible que l’ETC à la variation de la résistance de drain du transistor, 

ce qui facilite sa mise en œuvre. Cependant, les sauts de tension d’alimentation génèrent des 

non-linéarités [29]. Pour des raisons d’optimisation de la linéarité globale du système, c’est la 

structure ETC qui a été retenue lors des mesures (chapitre V). 

II.5. Conclusion. 

Ce chapitre a permis de présenter les différentes techniques d’amélioration de l’efficacité 

des systèmes à signaux à fort PAPR, utilisant des amplificateurs de puissance dit à haut 

rendement, ont été examinées. Un exemple d’application de la technique de suivi d’enveloppe 

sur un amplificateur de puissance conventionnel polarisé en classe B a été détaillé. Les 

critères de performance d’un amplificateur de puissance microonde ont été définis lorsque la 

technique de suivi d’enveloppe est appliquée. Les critères de choix de la structure et de la 

technologie de transistor les mieux adaptées à une conception d’amplificateur de puissance 

en vue de l’utilisation de la technique de suivi d’enveloppe sont donnés dans le chapitre III.
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Chapitre III. Technologies et structures de transistors de puissance à haut 

rendement. 

III.1. Introduction. 

L’objectif de ce chapitre est de justifier le choix des transistors HEMTs ALGaN/GaN pour 

les conceptions réalisées dans ce travail de thèse. Pour ce faire, les différents critères de choix 

de structure et de technologie utilisés pour la conception d’amplificateurs de puissances micro-

ondes, en général, et plus précisément, pour les APRFs adaptés aux systèmes de suivi 

d’enveloppe, sont présentés. Le modèle électrique du transistor choisi pour la conception des 

amplificateurs de puissance est présenté.  

III.2. La technologie GaN HEMT. 

La technologie de semi-conducteur III-V de Nitrure de Gallium (GaN) est de plus en plus 

utilisée dans de nombreuses applications d’AP micro-ondes, comme par exemple pour les 

communications sans fil. Les propriétés qui font du GaN un bon candidat pour les applications 

de puissance sont principalement une large bande interdite, ou gap, une tension de claquage 

élevée, une vitesse et une mobilité élevées des électrons, une densité de charge dans le canal 

élevé et une conductivité thermique élevée. La figure III.1 montre les principaux paramètres 

technologiques pour le GaN et pour d'autres matériaux semi-conducteurs concurrents utilisés 

dans les transistors de puissance RF. 

 La large bande interdite et le champ de claquage élevés permettent un 

fonctionnement du transistor à haute tension de claquage. Ceci est essentiel pour 

la production d'une puissance RF élevée [30], [31]. 

 Les propriétés de transport des porteurs, telles que la mobilité des porteurs de 

charges, et leur vitesse de saturation, déterminent les principales caractéristiques 

haute fréquence d’un semi-conducteur. La mobilité des porteurs dépend 

fortement de la température. La vitesse de saturation des électrons, définie par le 

champ électrique appliqué, quantifie la capacité du semi-conducteur à supporter 

de fortes puissances.  

 La densité de charge élevée du gaz bidimensionnel d’électrons (2-DEG) dans le 

canal du HEMT est l'une des propriétés particulièrement utiles pour maintenir des 

densités de courant élevées.  

 La conductivité thermique élevée est très importante pour les transistors de 

puissance afin d'éviter la dégradation des performances en cas d'augmentation 

de la température du canal. De plus, les dispositifs à base de GaN peuvent 

fonctionner à une température ambiante très élevée. Des expériences ont montré 

qu'un transistor à base de GaN amplifie efficacement à une température ambiante 

de 300°C alors que les transistors à base de silicium cessent de fonctionner à 

environ 140°C [31].  

 La constante diélectrique relativement faible des semi-conducteurs à large bande 

interdite permet de disposer d’une surface plus grande pour un niveau 

d'impédance donné [32]. Cela permet de générer des courants et une puissance 

RF plus importants. La faible permittivité du matériau signifie également une faible 
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charge capacitive [32], ce qui permet de réduire dans une certaine mesure le 

retard parasite [30]. 

 

Figure III.1: Comparaison des propriétés des matériaux semi-conducteur utilisés dans les 

transistors de puissance [21]. 

III.3. La structure HEMT: 

Les transistors utilisés dans la conception d’amplificateurs de puissance dans ce travail 

sont des transistors à haute mobilité d’électrons HEMT (High Electron Mobility Transistor). Le 

principe fondamental de ces transistors qui sont des transistors à Effet de Champs (TEC ou 

FET) est fondé sur une hétérojonction ou hétérostructure. 

La structure des couches physiques, substrat, tampon « buffer », barrière AlGaN et 

plafond « cap » GaN, constituants le HEMT AlGaN/GaN, est illustrée par la Figure III.2. 

 

Figure III.2: Vue en coupe simplifiée de la structure de base d’un HEMT AlGaN/GaN. 
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III.3.1. Le transistor HEMT AlGaN/GaN pour le suivi d’enveloppe en bande K. 

Contrairement à d’autres technologies actuellement utilisées pour la conception 

d’amplificateur de puissance RF, telles que le Si-LDMOS qui atteignent des limites en termes 

de gamme de fréquence de fonctionnement, qui est limitée à la bande S, à environ 4 GHz [31], 

les avancées technologiques récentes dans le développement de transistors de puissance RF 

utilisant du matériau GaN, à large bande interdite, propose d’excellents résultats de puissance 

de sortie, de densité de puissance, d’efficacité et de linéarité à haute fréquence. 

Pour une même puissance de sortie, les HEMTs en GaN sont plus petits que les dispositifs 

classiques en silicium ou en Arséniure de Gallium (AsGa). La densité de puissance élevée de 

ces transistors de puissance à base de GaN permet de réduire la largeur totale de grille requise 

et le nombre de cellules unitaires connectées en parallèle. Les tailles réduites impliquent 

également que les transistors ont des impédances de sortie plus élevées, ce qui rend la 

conception du réseau d'adaptation plus aisée, simplifiant ainsi la conception des amplificateurs 

de puissance RF pour les applications à large bande et à haute puissance. Une comparaison 

très intéressante est montrée dans [33] entre les technologies de transistors à forte puissance 

utilisés dans les systèmes de communication telles que : le LDMOS Si, le pHEMT AsGa et le 

HEMT GaN. Cette dernière technologie de transistor présente des variations moins 

importantes de la capacité CDS en fonction de la tension d’alimentation de drain VDS(t). De ce 

fait, le transistor HEMT GaN est particulièrement approprié pour concevoir un amplificateur de 

puissance en vue de l’utilisation de la technique de suivi d’enveloppe.  

Dans les systèmes de suivi d’enveloppe, la tension d’alimentation de l’amplificateur de 

puissance est modulée en utilisant des alimentations dynamiques pour maintenir 

l’amplificateur de puissance près de la compression dans les zones de fonctionnement où il 

est le plus efficace. Non seulement l’AP doit être efficace et linéaire mais doit aussi être 

utilisable sur une large bande de fréquence et sur une grande dynamique de tensions 

d’alimentation. Ces conditions d’utilisation introduisent des nouvelles contraintes sur la 

conception des circuits. De plus, le long de la dynamique de variation de VDS0, lorsque cette 

tension devient faible, certaines caractéristiques qui sont fonction de celle-ci doivent être 

attentivement examinées. Ces caractéristiques concernent principalement le gain, la 

dispersion RF et l’effet de variation de la tension de coude Vcoude [33]. 

La littérature montre que les HEMTs GaN offrent de très bonnes caractéristiques 

potentielles pour une conception d’amplificateur de puissance RF en vue de l’application de la 

technique de suivi d’enveloppe en raison d’une variation modérée du gain, si la dispersion RF 

est atténuée en utilisant ,par exemple, la technologie de Field-Plate (FP) sur la grille et/ou sur 

la source [34], [35]. En ce qui concerne les caractéristiques des transistors, comparés aux 

LDMOS, les HEMTs GaN sont supérieurs en termes de capacités intrinsèques (plus petites). 

La technologie HEMT GaN doit donc autoriser des largeurs de bande plus élevées à des 

niveaux de puissance comparables [33].  

III.3.2. Effets limitatifs des transistors HEMTs AlGaN/GaN. 

Bien que des amplificateurs de puissance à base de HEMTs GaN sur le marché des 

applications 4G LTE-A (Advanced Long Term Evolution) soient présents, leur déploiement à 

grande échelle dans l'industrie des télécommunications, en particulier pour les applications 

BTS, reste un défi. 
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Les effets limitatifs intrinsèques sont liés aux effets de pièges et aux effets thermiques. 

Ces limitations ont été prises en compte lors de la conception de l’amplificateur de puissance. 

III.3.2.1. Effets de pièges. 

Dans le HEMT AlGaN/GaN, les pièges sont principalement liés aux propriétés du matériau 

GaN et au processus de fabrication du composant.  

Les pièges sont des défauts cristallins qui interrompent la périodicité du cristal. Ces 

défauts ou discontinuités sont souvent engendrés de façon non intentionnelle, par 

incorporation substitutionnelle ou interstitielle d’un niveau d’énergie permis dans la bande 

interdite d’un semi-conducteur [36]. Les origines principales de l’adjonction de ce niveau 

d’énergie sont les suivantes : 

 Imperfection intrinsèque au cristal due à l’absence d’un atome ou au contraire à la 

présence d’un atome supplémentaire. 

 Dislocation dans le réseau cristallin engendrée par le mauvais accord de maille 

entre les matériaux. 

 Ajout volontaire ou non volontaire de dopants ou d’impuretés. 

Les pièges sont principalement situés spatialement en surface de la couche barrière, 

éventuellement dans la couche barrière elle-même, mais surtout aussi dans la couche 

tampon(buffer), sous le canal.  

Physiquement, les pièges se manifestent par un phénomène transitoire, souvent lent, 

provenant de la constante de temps d’émission ou de capture des pièges et entrainant la 

dégradation du courant de drain. De ce fait, suivant la fréquence du signal d’excitation, une 

partie des porteurs de charges associées aux pièges peut réagir, plus ou moins lentement aux 

tensions variables appliquées. Les phénomènes de piégeage dynamique sont accentués par 

les polarisations du transistor qui peuvent créer de forts champs électriques le long des cycles 

de charge imposés par le signal hyperfréquence. Les effets de pièges génèrent des effets 

mémoires BF qui peuvent être accentuées dans le cas amplificateurs de puissance à suivi 

d’enveloppe. Notons que Wolff et al. [37] ont mesuré des temps de charge de certains pièges 

dans les GaN-HEMT aussi faibles que quelques picosecondes et donc suffisamment rapides 

pour que, dans la gamme RF-basses, le suivi d’enveloppe puisse charger les pièges. 

Les pièges peuvent engendrer un décalage de la tension de pincement par rapport à sa 

valeur en absence de pièges. Ils peuvent aussi diminuer le courant de drain de façon drastique, 

et modifier l’admittance de sortie du transistor en petit-signal. La diminution du courant de drain 

peut être observée lorsque le dispositif est soumis à une excitation RF. Par conséquent, les 

amplificateurs présentant une chute importante de courant de drain auraient une puissance 

de sortie RF réduite en raison de la diminution du courant RF et des excursions de tension. 

Des études détaillées incluant des mesures et des simulation transitoires et 

impulsionnelles, gate-lag et drain-lag, sont présentées en [38]–[40] et sont destinées à 

l’analyse de l’impact des effets de pièges de surface sur la chute du courant de drain ou sur la 

dispersion DC-RF. La technologie Field Plate  de grille et de drain permet de réduire les effets 

de « gate-lag » et de « drain-lag ». 
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III.3.2.2. Effets thermiques. 

Les effets thermiques intrinsèques résultent de la température ambiante et de l’auto-

échauffement du composant. Dans les HEMTs AlGaN/GaN, l’auto-échauffement s’explique 

directement par la forte densité des électrons dans le canal 2DEG. Il se manifeste en particulier 

pour le fonctionnement du dispositif dans la région de saturation, ce qui est le cas le long d’un 

large OBO  pour les APSE, et ce qui entraîne une température élevée du canal [41] et une 

réduction du courant de drain [42], [43].  

De plus, le phénomène d’auto-échauffement  entraine une réduction de la tension de 

claquage du composant puisqu’il provoque une dilatation du matériau induisant une diminution 

de la bande interdite (gap) [44]. 

 Le troisième changement de propriétés physiques du transistor apporté par le 

phénomène d’auto-échauffement concerne la conductivité thermique. Celle-ci indique la 

capacité de dissipation de la chaleur du substrat. Dans les HEMTs AlGaN/GaN, le SiC est 

souvent utilisé comme substrat pour accueillir les HEMT GaN vu son aptitude à évacuer la 

chaleur en dehors de la zone active vers la face arrière du substrat.   

III.4. Modèle du transistor GH15-10 utilisé en conception. 

Les travaux de thèse présentés dans ce manuscrit reposent sur l’utilisation de la 

technologie GH15-10 d’UMS décrite dans [45] qui est fondée sur l'épitaxie AlGaN/GaN sur un 

substrat de SiC de 4 pouces. Le transistor comporte une grille en T d'une longueur de 150 nm, 

dont la forme et le procédé de fabrication ont été optimisés pour garantir de bonnes propriétés 

de fiabilité. La technologie de Field Plate est connectée à la source pour réduire la capacité 

de rétroaction et obtenir un gain plus élevé aux fréquences RF. La technologie FP connectée 

à la source montre, à la saturation, un courant de drain continu d'environ 1,2 A/mm et une 

transconductance DC proche de 400 mS/mm. Le substrat est aminci à 70 μm au moyen d'un 

procédé de face arrière qui assure la compatibilité avec les procédés d'assemblage à base de 

soudure et de collage. Le design-kit GH15-10 comprend des éléments passifs pour les 

conceptions MMIC tels que des résistances à couche mince, des inductances, des trous 

traversants « Via Holes » et des capacités MIM (Métal/Isolant/Métal) de 175 pF/mm². En 

particulier, la densité de capacité a été choisie de manière, d’une part, à assurer un bon 

contrôle des petites valeurs requises pour les conceptions haute fréquence et d’autre part à 

augmenter la robustesse de la capacité contre les radiations. 

La modélisation du transistor ne fait pas partie de notre travail de thèse. Nous utilisons le 

modèle électrique du transistor GH15-10 de la fonderie UMS extrait par l’équipe TSG 

(Technologie Support Group) d’UMS. 

Ce modèle est fondé sur le modèle développé par UMS pour la technologie GH25-10 

présenté dans [46]. Il s’agit d’un modèle développé en interne. Ce modèle est électrothermique 

et fonction de la taille de transistor qui peut être comprise entre 200 et 1000 μm de 

développement de grille totale. Les modèles de non-linéarités sont déduits des 

caractéristiques I(V) et des paramètres S impulsionnels pour différentes tensions de 

polarisation de repos afin d’intégrer les effets des pièges (sous la forme de « drain-lag », le 

« gate lag » n’est pas considéré actuellement). Le modèle des capacités repose sur la forme 

des équations de charges qui dépendent des tensions intrinsèques Vgsi et Vdsi. La particularité 

de ce modèle réside dans le fait qu’il intègre des résistances d’accès non-linéaires, ce qui est 

loin d’être commun dans les modèles compacts de HEMTs GaN utilisés par d’autres fonderies. 
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Le modèle électrothermique utilisé a été extrait pour une polarisation nominale de 

VDS0=20V et JDS0,q=150 mA/mm. Ce modèle a été validé pour des applications de puissance 

pouvant monter jusqu'à la bande Ka. 

III.4.1. Modélisation électrique linéaire du transistor GH15. 

 

Figure III.3: Identification des paramètres intrinsèques et extrinsèques basés sur la structure physique 

des HEMTs pour un modèle phénoménologique linéaire : la source de courant Ids est une fonction de 

la tension Vgs. 

III.4.1.1. Extraction des paramètres extrinsèques et intrinsèques. 

Le schéma petit signal équivalent illustré par les Figure III.4 et  Figure III.5 comporte deux 

types différents d’éléments du transistor HEMT : les éléments intrinsèques et extrinsèques. 

Chaque élément de ce modèle représente un comportement physique ou une propriété 

électronique du transistor à effet de champ [7]. 

 

Figure III.4: Exemple de schéma du modèle équivalent petit signal du transistor HEMT 

déterminé à un point de polarisation de repos donné. 
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L’extraction du modèle électrique commence par la détermination, pour un point du réseau 

I(V) proche du point de polarisation de l’application visée, des valeurs des paramètres 

extrinsèques correspondants aux éléments parasites dus aux lignes d'accès et à la 

métallisation. 

 Les éléments extrinsèques : 

La partie extrinsèque est déduite non seulement des mesures en mode « transistor froids 

» mais aussi des simulations électromagnétiques pour la détermination des capacités 

parasites. Dans le modèle considéré, présenté dans la Figure III.5, les éléments extrinsèques 

sont indépendants du point de polarisation et peuvent être figés à partir des mesures 

hyperfréquences.  

 Lg, Ls et Ld représentent les self-inductances parasites liées aux accès 

métallisés du transistor. 

 Rd et Rs représentent les résistances parasites dues aux contacts ohmiques et 

aux zones conductrices et inactives du canal, entre les métallisations de drain 

et de source et la limite de la zone déserte.  

 Rg représente la résistance de grille, liée au métal qui constitue la diode 

Schottky. 

 Cpg et Cpd représentent les capacités parasites de plots d’accès du transistor. 

L’objectif de l’extraction de ces paramètres extrinsèques est de permettre un changement 

du plan de référence « de-embedding » afin de prendre en compte uniquement le transistor 

intrinsèque. Une fois que ces paramètres extrinsèques sont déterminés, les valeurs des 

éléments intrinsèques sont déduites. 

 Les éléments intrinsèques : 

Les éléments intrinsèques constituant le transistor intrinsèque, bleuté sur le schéma du 

modèle équivalent de la Figure III.5, sont: 

 Une source de courant commandée en tension, qui représente l’effet fondamental du 

transistor, modélisée par : 

 La transconductance 𝐺𝑚 = 𝐺𝑚0𝑒−𝑗𝜔𝜏 qui traduit le mécanisme de contrôle du 

courant dans le canal par la commande de grille au point de polarisation de repos 

M0 (VDS0, VGS0). 

 
𝐺𝑚0 =

𝜕𝐼𝑑𝑠

𝜕𝑉𝑔𝑠
|𝑀0

  (III.1)  

 La constante de temps 𝜏, associée à la transconductance, qui représente le retard 

entre l’instant où l’on applique une variation de tension ΔVgs à l’accès de grille et 

celui où cette variation se manifeste sur le courant de drain (ΔIds), à l’accès 

intrinsèque de drain. 

 La conductance de sortie Gd qui représente les effets d’injection des électrons dans 

le canal. 
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𝐺𝑑𝑠 =

𝜕𝐼𝑑𝑠

𝜕𝑉𝑑𝑠
|𝑀0

  (III.2)  

 Un ensemble d’éléments passifs intrinsèques : 

 Rgd et Ri qui modélisent les effets résistifs distribués sous la grille. 

 Cds qui est liée aux effets parasites de couplage électrostatique entre l’électrode de 

drain et celle de la source. 

 Les capacités grille-drain et  grille-source qui représentent les variations de charges 

accumulées sous la grille, sous l’effet des tensions respectives Vdsi et Vgsi. 

 
𝐶𝑔𝑠 =

𝜕𝑄𝑔

𝜕𝑉𝑔𝑠
|𝑀0

  (III.3)  

 
𝐶𝑔𝑑 =

𝜕𝑄𝑔

𝜕𝑉𝑔𝑑
|𝑀0

 (III.4)  

Dans le modèle GH15-10 d’UMS utilisé dans la conception d’amplificateur de puissance 

de ces travaux de thèse, ces éléments (exceptées les résistances Rs, Rd et Rg qui sont 

déduites des mesures statiques sous différentes conditions de polarisation) sont extraits à 

partir de la méthode dite du « transistor froid » [47]. La procédure d’extraction des paramètres 

extrinsèques et intrinsèques est détaillée dans les travaux de thèse de C. Teyssandier [48]. 

La modélisation non linéaire des transistors GH15 est présentée succinctement. Elle 

donne lieu à la topologie des sources de courant convectif du modèle électrique non-linéaire 

du transistor HEMT GH15 représentée  sur la Figure III.5. 

 

Figure III.5: Modèle équivalent non-linéaire incluant uniquement les sources convectives intrinsèques 

du transistor HEMT. 

Les éléments convectifs intrinsèques du modèle équivalent non linéaire deviennent 

alors : 

 La source de courant Ids(t) : 
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La source de courant non-linéaire Ids(t) commandée par les tensions Vgsi(t) et Vdsi(t) 

modélise l’effet fondamental du transistor à effet de champ. Cette source est décrite par une 

équation non-linéaire définie dans le modèle de base de Tajima [49] reproduisant le courant 

généré par le transistor commandé par la tension Vgs qui s’étend de la tension de pincement 

VPINCEMENT, à la zone de conduction de grille, pour les valeurs positives de Vds.  

 Les diodes Igd(t) et Igs(t) : 

Les diodes d’entrées, représentant des générateurs de courant non linéaires, modélisent 

le courant positif de grille relevé pour les valeurs positives des tensions Vgsi et Vgdi. 

 Le générateur d’avalanche Ibk(t) : 

Dans la zone de pincement du transistor, celui-ci est soumis à une tension drain-source 

Vdsi relativement importante provoquant ainsi la création d'un courant se déplaçant du drain 

vers la grille noté Ibk(t).  Ce comportement est appelé phénomène d’avalanche et le courant  

Ibk(t) est appelé courant d’avalanche.  

La modélisation du phénomène d’avalanche est moins critique pour les transistors HEMTs 

GaN qui se caractérisent par des tensions d’avalanche très élevées, d’environ 200V. A ces 

éléments convectifs il faut ajouter les éléments capacitifs non représentés sur la Figure III.6: 

 Capacités intrinsèques Cgs et Cgd : 

Les modèles des capacités non-linéaires Cgs et Cgd dépendant des tensions de 

commandes Vgsi et Vdsi sont extraites à partir des mesures de paramètres [S] impulsionnels 

multi-polarisations. 

III.4.1.2. Modèle électrothermique du transistor GH15-10. 

Le modèle thermique, intégré au modèle électrique de base, est généralement extrait à 

partir des mesures par spectroscopie Raman ou par mesure thermographique infrarouge 

couplée à des simulations thermiques 3D. 

 Modèle thermique compact 

En faisant l’analogie entre les variables d’un circuit électrique et celles d’un modèle 

thermique suivant la Figure III.6, on obtient les équivalences indiquées sur les Tableau III.1 et 

Tableau III.2 entre les grandeurs thermiques et électriques. 

 

Figure III.6: Schéma représentatif des analogies Thermique-Electrique élémentaire. 

Le paramètres d’entrée du circuit thermique sont la puissance dissipée et la température 

de référence. Le paramètre de sortie est alors l’élévation de la température de jonction 

(appelée aussi température de canal). Le circuit thermique compact équivalent est représenté 

par une source de courant représentant la puissance dissipée (Pdiss), refermée sur un dipôle 
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électrique équivalent constitué de circuits RthCth parallèles placés en série, suivant une 

synthèse de FOSTER de première espèce.  

Tableau III.1 : Définition de l’équivalence des grandeurs thermiques et électriques. 

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques 

T Température °C V Tension V 

J Flux de chaleur W/m2 J Densité de courant A/m2 

Pdiss Chaleur W I Courant A 

Q Quantité de chaleur Joule ou W/s Q Charge Coulomb ou A/s 

K Conductivité W/(°C.m) σ Conductivité 1/(Ω.m) 

Rth Résistance °C/W R Résistance Ω 

Cth Capacité W.s/°C C Capacité A.s/V ou F 

 

Tableau III.2 : Relations entre les grandeurs physiques et représentation du circuit thermique 

élémentaire équivalente. 

Grandeurs thermiques Grandeurs électriques 

𝑪𝒕𝒉 =
𝒅𝑸

𝒅𝑻
 𝐶 =

𝑑𝑄

𝑑𝑉
 

𝑪𝒕𝒉 = 𝒄 × 𝝆 × 𝒅 × 𝑺 
𝐶 = 휀 ×

𝑆

𝑑
 

𝑹𝒕𝒉 =
𝒅

𝑲 × 𝑺
 𝑅 =

𝑑

𝜎 × 𝑆
 

𝑸(𝒕) = ∫ 𝑷𝒅𝒊𝒔𝒔(𝒕)𝒅𝒕
𝒕

𝟎

 𝑄(𝑡) = ∫ 𝐼(𝑡)𝑑𝑡
𝑡

0

 

  

𝑷𝒅𝒊𝒔𝒔(𝒕) =
𝑻𝟏(𝒕) − 𝑻𝟐(𝒕)

𝑹𝒕𝒉
+ 𝑪𝒕𝒉

𝒅

𝒅𝒕
(𝑻𝟏(𝒕) − 𝑻𝟐(𝒕)) 𝐼(𝑡) =

𝑉1(𝑡) − 𝑉2(𝑡)

𝑅
+ 𝐶

𝑑

𝑑𝑡
(𝑉1(𝑡) − 𝑉2(𝑡)) 

La puissance mise en jeu est représentée par une source de courant équivalente. 

L’élévation de la température moyenne de jonction (∆T) en régime permanent (CW), établi, est 

calculée par l’équation suivante : 

 

 
∆𝑇 = 𝑇𝑗 − 𝑇𝑟𝑒𝑓 = 𝑅𝑡ℎ × 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠(𝑡) (III.5)  

Rth Cth

T1(t)

Pdiss(t)

T2(t)

R C

V1(t)

I(t)

V2(t)
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Avec : 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠(𝑡) : puissance dissipée moyenne par le transistor par effet joule (chaleur) sur 

une période [t0, t1]. Elle se calcule comme étant la différence entre les puissances moyennes 

consommées par le transistor et celles fournies par celui-ci et délivrées à la résistance de 

fermeture externe sur la même période [t0, t1], telle que. 

 

 
𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠(𝑡) =

1

𝑡1 − 𝑡0
∫ 𝑃(𝑡)𝑑𝑡

𝑡1

𝑡0

 (III.6)  

 𝑃𝑑𝑖𝑠𝑠(𝑡) = 𝑃𝑒(𝑡) − 𝑃𝑠(𝑡) (III.7)  

 = 𝑣𝑔𝑠(𝑡) × 𝑖𝑔𝑠(𝑡) + 𝑣𝑑𝑠(𝑡) × 𝑖𝑑𝑠(𝑡) (III.8)  

Avec : 

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

 Ps(t) est la somme des puissances sortantes (RF). 

 Tj : température de jonction symbolisée par une tension. 

 Tref : température de socle symbolisée par une tension. 

 Rth : résistance thermique symbolisée par une résistance électrique. 

III.5. Caractérisations des transistors unitaires en vue de valider le modèle compact de 

la fonderie UMS utilisé. 

Une caractérisation des transistors unitaires est réalisée afin de valider le modèle 

électrique utilisé dans les simulations. De ce fait, une compagne de mesure sur les transistors 

GH15 d’UMS a servi à caractériser expérimentalement le réseau I(V) en régime impulsionnel, 

les mesures des paramètres S multipolarisations et les mesures en puissance réalisées sur 

des transistors GH15 venant du masque KURTIS. 

III.5.1. Mise en évidence des phénomènes de piégeage. 

La mise en évidence des phénomènes de pièges peut être effectuée de deux façons 

classiques. La première méthode consiste à tracer les caractéristiques I(V) du transistor 

unitaire en régime impulsionnel. La seconde se base sur des caractérisations basses 

fréquences de l’admittance de sortie du transistor extraite des mesures de paramètres-[S] 

basses fréquences.  

III.5.1.1. Caractérisations I(V) impulsionnelles.  

L’application d’impulsions de tension de durée suffisamment courte permet d’obtenir d’une 

part des informations essentielles sur la nature des états électriques des pièges qui 

n’atteignent pas, dans ce cas de figure, leurs régimes permanents. D’autre part, cette 

technique de mesure permet de s’affranchir en grande partie des problèmes thermiques 

induits par effet d’auto-échauffement du composant. Ce type de caractérisation impulsionnelle 

constitue un bon moyen d’investigation des effets parasites dus aux pièges en comparant les 

caractéristiques I(V) résultantes obtenues autour de différents points de polarisation de repos 

DC. Deux principales variantes de la mesure des variations du courant de drain peuvent être 
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distinguées : la mesure des pièges de grille (Gate-Lag) et la mesure des pièges de drain 

(Drain-Lag). 

III.5.1.1.1. Banc de mesure I(V) en régime impulsionnel. 

Le synoptique du banc de mesure I(V) impulsionnel développé au laboratoire XLIM [50] 

est donné sur la Figure III.7. 

 

Figure III.7 : Synoptique du banc de mesure I(V) en régime impulsionnel d'XLIM (source: thèse : 

Mohammed Ayad – 2017- Université de Limoges). 

Les transistors disponibles et caractérisés expérimentalement à XLIM présentent un 

développement total de grille variant de 60 m à 1 mm Tous les tests ont été réalisés sous 

pointes sur le même composant utilisé par la suite pour la conception de taille 08x75 m soit 

0.6 mm de développement total de grille. La reproductibilité des résultats présentés ci-dessous 

a été vérifiée par des mesures sur plusieurs motifs de test. 

III.5.1.1.2. Description temporelle des impulsions DC appliquées. 

Les impulsions utilisées pour les caractérisations I(V) impulsionnelles doivent présenter 

une synchronicité et une récurrence bien définie : 

 La durée de l’impulsion doit être choisie minutieusement afin de garantir une 

précision élevée des niveaux des courants et tension prélevés tout en gardant 

une température constante du composant sous test durant tout le cycle de la 

mesure. Les impulsions doivent avoir des durées suffisamment longues pour 
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permettre d’atteindre l’état établi tout en étant suffisamment brèves pour isoler les 

effets d’auto-échauffement du composant.  

 La récurrence de l’impulsion est indiquée par le temps qui sépare deux impulsions 

consécutives. Ce temps doit être très grand par rapport à la durée de l’impulsion. 

Ceci est souvent garantit par un rapport cyclique (rapport en pourcentage entre la 

durée d’impulsion et la récurrence) inférieure à 10%. 

La Figure III.8 représente les chronogrammes des impulsions des tensions VGS(t) et VDS(t) 

appliquées sur des cellules de test issues d’une plaque nommée : KUTRIS (année 2017) et 

comportant des transistors unitaires GH15 (HEMT AlGaN/GaN sur substrat SiC). 

 

Figure III.8 : Chronogrammes des impulsions VGSi et VDSi appliquées. 

La période des impulsions est de l’ordre de 10µs. La largeur de l’impulsion de la tension 

de grille VGSi générée est de l’ordre de 1µs. L’impulsion de la tension de drain, VDSi, qui est 

comprise dans l’impulsion de grille, possède une durée de 0.8µs. Le rapport cyclique est de 

l’ordre de 10%. La fenêtre est située vers la fin des impulsions pour s’assurer que celles-ci 

sont en régime établie. Cette fenêtre correspond aux instants auxquels les valeurs des 

courants et des tensions sont prélevées. La caractéristique I(V) correspond aux valeurs des 

tensions et des courants prélevés et intégrés sur la durée de la fenêtre de mesure. 
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Le courant de repos (ou courant « quiescent ») IDS0,q (correspondant à la densité de 

courant de repos JDS0,q) est fixé par les tensions de polarisation DC de repos VGS0 et VDS0. La 

mesure I(V) en régime impulsionnel consiste à décrire l’ensemble du réseau I(V) par des 

mesures quasi-isothermes en imposant des impulsions brèves de tensions grille-source (VGSi, 

IGSi) et drain-source (VDSi, IDSi), autour de différents points de polarisation de repos DC : 

 Config1 : (VGS0=0V, VDS0=0V) : c’est le point de repos de référence Mref. 

 Config2 : (VGS0=-5V, VDS0=0V) : c’est le point de repos MG-Lag  permettant de mettre en 

évidence l’effet de Gate-Lag. 

 Config3 : (VGS0=-5V, VDS0=18V) : c’est le point de repos MD-Lag  permettant de mettre en 

évidence l’effet de Drain-Lag. 

 Config4 : (VGS0=-2.64V, VDS0=18V) : c’est le point de repos M0  associé à un courant de 

repos JDS0,q=170mA/mm correspondant à un fonctionnement en classe AB+. 

III.5.1.1.3. Effet « Drain-Lag ». 

L’augmentation de la tension de polarisation de drain VDS0 ionise une grande quantité de 

pièges de niveaux d’énergie profonds localisés dans le buffer et/ou dans le substrat. Les 

électrons sont alors capturés, modifiant le potentiel au niveau du canal. Ceci induit une 

diminution considérable du courant de drain lors de l’application d’une impulsion VDSi positive 

de durée plus longue que les constantes de temps de capture mais également d’émission des 

pièges. Ceci traduit le phénomène de « Drain-Lag » qui est directement lié à l’influence de la 

commande de drain sur l’état des pièges dans le transistor. 

Afin de décorréler les effets d’auto-échauffement de l’effet Drain-Lag sur les 

caractéristiques I(V) en régime impulsionnel du transistor, celui-ci est pincé (VGS0 < VP) pour le 

maintenir à son état thermique initial (à température ambiante) lorsqu’il est soumis à une 

tension de repos de drain élevée. 

L’influence de l’effet Drain-Lag sur les performances des transistors GH15 est mise en 

évidence par la réalisation de mesure de la caractéristique IDSi (VDSi) en régime impulsionnel 

pour un troisième point de repos correspondent à la configuration 3. Ce troisième point de 

polarisation de repos noté MD-Lag (VGS0 = -5V < VP, VDS0 = 18V) est obtenu avec une commande 

de grille non nulle, toujours inférieure à VP, et avec une tension de drain maximale. En résumé, 

les mesures des caractéristiques IDSi (VDSi) impulsionnelles sont réalisées autour de trois points 

de repos : Mref. (VGS0 = 0V, VDS0 = 0V), MG-Lag (VGS0 = -5V, VDS0 = 0V) et MD-Lag (VGS0 = -5V, VDS0 

=18V).  
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Figure III.9 : Mise en évidence du phénomène de « Drain-Lag » sur un transistor GH15 (HEMT 

AlGaN/GaN sur SiC Lg = 0.15µm) 8x50µm avec une puissance dissipée nulle et une température de 

Chuck de 25°C. VGSi varie de 1V à -5V par pas de 0.5V. 

La Figure III.9 montre l’impact de l’effet de « Dain-Lag » sur la caractéristique que le 

réseau IDSi(VDSi) construit autour du point de repos MD-Lag et affiche une apparition de l’effet 

kink pour des tensions de grille plus faibles, proches de VP, que celles pour lesquelles l’effet 

kink apparait sur le réseau IDSi(VDSi) construit autour du point de repose MG-Lag. En effet, lorsque 

la tension VDS0 est importante le réseau IDSi(VDSi) montre une augmentation de la tension de 

coude impliquant une diminution du  courant de drain IDSi pour lequel l’effet kink apparait. 

L’effet Drain-Lag se traduit principalement d’une part par une chute significative du 

courant IDSi pour les fortes valeurs de VGS0 et d’autre part par l’augmentation de la tension de 

coude. La dégradation du courant de drain et l’augmentation de la tension de coude affectent 

les performances en puissance du transistor en diminuant l’excursion du cycle de charge 

engendrant donc une baisse de la puissance de sortie. 

III.5.2. Caractérisation des paramètres S. 

La caractérisation en régime impulsionnelle des réseaux I(V) pour différents points de 

repos permet de dimensionner les transistors à utiliser lors de la conception. La caractérisation 

des paramètres S vient complémenter les mesures I(V) impulsionnelles. 

La caractérisation des paramètres S s’appuie sur l’utilisation d’un Analyseur de Réseau 

Vectoriel (ARV) fonctionnant de 10 MHz jusqu’à 70 GHz. Cet analyseur de réseau intègre un 

té de polarisation supportant un courant maximum de l’ordre de 100mA et une tension 

maximale de 40V. Ce té de polarisation sert à alimenter le drain du transistor, un second té de 

polarisation externe basse fréquence est utilisé pour le contrôle de la tension de grille. Celui-

ci sera fermé sur une charge purement résistive (50Ω) sur son entrée RF pour réaliser des 

mesures 1 port. 

Le synoptique du banc de mesure sous pointes de paramètres-[S] basses fréquences est 

donné sur la Figure III.10. 

MG-Lag(VGS0=-5V, VDS0=0V)
Mref(VGS0=0V, VDS0=0V)

VGSi=[1::0.5::-5]V

MD-Lag(VGS0=-5V, VDS0=18V)

I D
Si

[A
]

VDSi[V] 
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 Figure III.10 : Synoptique du banc de mesure de paramètres-[S] basses fréquences en configuration 1 

port d'XLIM. 

L’enceinte à air sec de mesure sous pointes se compose d’une station (« Chuck ») 

thermique et d’une alimentation d’air sec ventilé qui contrôle la température ambiante de 

l’environnement de mesure. La méthode SOLT classique (« Short, Open, Load, Thru ») 

utilisant des standards « on-wafer » a été utilisée pour calibrer l’ARV.  

Les mêmes transistors caractérisés précédemment sont mesurés en paramètres-[S] sous 

pointes sur une bande de fréquence allant de 10 MHz à 70GHz par pas de 6.665 MHz. Ces 

mesures ont été réalisées avec et sans exposition des transistors à la lumière fluorescente 

blanche et pour une tension de drain VDS0=18V correspondant à un courant de drain de 40mA.  

Les Figure III.11 et Figure III.12 affichent respectivement en fonction de la fréquence sur 

l’abaque de Smith les paramètres S11, S22 et le module du paramètre S21 en dB. 

 

Figure III.11 : Mesures des paramètres S11 et S22 avec Psource= -20 dBm entre 10MHz et 70 GHz (en 

bleu) et  avec Psource= -30 dBm entre 70GHz et 110 GHz (en rouge) pour VDS0=18V correspondant à 
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un courant de drain de repos de 40mA, sur un transistor GH15 de développement 8x50µm issu de la 

plaque KURTIS à Ta= 25°C. 

Entre 67 GHz et 72 GHz la Figure III.11 affiche un S11 qui sort de l’abaque de Smith. Ceci 

vient probablement des effets de bords du PNAX. 

 

Figure III.12 : Mesures du module du paramètre S21 avec Psource= -20 dBm entre 10MHz et 70 GHz 

(en bleu) et  avec Psource= -30 dBm entre 70GHz et 110 GHz (en rouge) pour VDS0=18V correspondant 

à un courant de drain de 40mA, sur un transistor GH15 de développement 8x50µm issu de la plaque 

KURTIS à Ta= 25°C. 

Les anomalies observées sur les résultats de mesures des paramètres S faites à XLIM 

proviennent des limitations du banc de mesure et non pas du composant. En effet, le banc de 

mesures des paramètres S, présente quelques limitations, telles que : 

 L’utilisation de pointes infinity 100 (espacement entre masse et signal 100 m) au lieu 

de pointes convenantes infinity 125.  

 La bande passante du PNAX est 75 GHz  110 GHz 

 Le plan de la puissance de source Psource est inconnu.  

 La limitation en tension sur les Tés de polarisation est intégrée sur les pointes 

(Vds=18V). 

Les résultats de simulations et de mesures des paramètres S effectuées à UMS sont 

comparés et présentés par la Figure III.13. 
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Figure III.13: Paramètres S21 large bande [0.25 50 GHz] d’un transistor GH15 (HEMT AlGaN/GaN 

sur SiC Lg=0.15 m) 08x75µm autour du point de polarisation de repos de départ M0, 

(VDS0=20V,JDS0,q=170 mA/mm), avec VDS0 variable [5 :pas=15V :20V]. 

 

Figure III.14: Paramètres S11 et S22 large bande [0.25 50 GHz] d’un transistor GH15 (HEMT 

AlGaN/GaN sur SiC Lg=0.15 mm) 08x75µm autour du point de polarisation de repos de départ 

M0,mes(VDS0=20V,JDS0,q=170 mA/mm), avec VDS0 variable [5 :pas=15V :20V]. 

III.5.3.  Validation du modèle électrique du transistor GH15 à fort régime RF. 

L’objectif de la caractérisation à variation de charge appelée communément 

caractérisation « Load-Pull et Source-Pull » est de déterminer les immittances de source et de 

charge optimales à présenter à un dispositif sous test (transistor ou amplificateur de 

puissance), suivant un ou plusieurs objectifs d’optimisation donnés à l’avance par les 

spécifications de conception. Par exemple, cette caractérisation permet d’obtenir le meilleur 

compromis entre PAE  et PS selon les conditions de fonctionnement (fréquence, points de 

polarisation, puissance d’entrée, impédances de source et de charge). 

Des caractérisations « Load-Pull » mono-porteuse, ont été réalisées sur un transistor 

GH15 d’UMS en régime CW à différentes tensions de polarisations de drain VDS0. Ces mesures 

ont permis de valider le modèle électrique du transistor GH15 fourni par la fonderie d’UMS 

pour des fonctionnements propres à des applications en amplification adaptées à la technique 

de suivi d’enveloppe. 

VDS0=5V VDS0=20V

Mesures

Simulations

VDS0=5V VDS0=20V

Mesures

Simulations
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III.5.3.1. Mesures « Load-Pull » : porteuse sinusoïdale CW, à la fréquence fondamentale 

de 18GHz. 

Ces caractérisations ont été réalisées au sein de la société UMS sur les transistors GH15 

issus de la plaque OURAGANA. 

III.5.3.1.1. Banc de mesure d’UMS : « Load-Pull » et « Source-Pull » porteuse 

sinusoïdale CW. 

Le synoptique du banc de mesure « Load-Pull » mono-porteuse en impulsions, sous 

pointes, est donné sur la Figure III.15. 

 

Figure III.15 : Synoptique du banc de mesure « Load-Pull », sous pointes, mono-porteuse de la société 

UMS. 

Ce banc de mesure est composé de 3 parties distinctes : 

 La polarisation du composant sous test et la mesure DC assurées par un générateur 

de tension DC impulsionnel AMCAD © appelé Bilt , 

 La génération du signal mono-porteuse RF sinusoïdale CW, la mesure RF qui est 

réalisée par l’instrument PNA-X à 4 voies RF de Keysight © , 

 Les impédances variables de source et de charge qui sont réalisées par deux tuners 

passifs à commande automatique placés en entrée et en sortie du composant sous 

test. 

Les transistors GH15 de 8x125µm de développement ont été mesurés à la fréquence 

fondamentale de 18 GHz en fort signal mono-porteuse, en régime sinusoïdal CW, au point de 

Tuner automatique 
[0.8 – 18]GHz

Tuner automatique 
[0.8 – 50]GHz

Amplificateur 
50 Watt max

Générateur de tension DC
AMCAD Bilt

Coupleur 
entrée

Coupleur 
sortie
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repos (VDS0 = 20V, IDSq,max = 150mA) correspondant à un fonctionnement en classe AB et au 

point de repos (VDS0 = 8V, IDSq,min = 50mA) correspondant à un fonctionnement en classe AB-. 

La validation du modèle est réalisée en comparant les résultats de mesures et de 

simulations « Load Pull » multipolarisations à la fréquence fondamentale 18GHz, avec des 

impédances de charge et de source fixées à 50Ω aux fréquences harmoniques. Les mesures 

load pull sont réalisées sur plusieurs cellules de test de transistor unitaire GH15 (8x125µm) 

polarisé en classe AB-(VDS0=8V, IDSq,min=50mA) et en classe AB (VDS0=20V, IDSq,max=150mA). 

La Figure III.16 montre un exemple de comparatif des performances en puissance obtenues 

en mesures et en simulation obtenus à deux polarisations différentes. 

 

Figure III.16 : Mesures (traits pleins) et simulations du modèle électrique non-linéaire (pointillés) pour 

deux points de polarisation (en classe AB- : VDS0=8V,VGS0,sim=-2.65V (VGS,mes=-3.07 V),IDSq,min=50mA) et 

(en classe AB : VDS0=20V,VGS0,sim=-2.72V (VGS,mes=-2.78 V),IDSq,max=150mA). Comparaison des 

performances en puissance sur le compromis PAE /PS et des gains en puissance à la fréquence 

fondamentale de 18 GHz et des courants de drain extrinsèques au DC.Les fréquences harmoniques 

chargées sur 50Ω, pour un transistor unitaire 8x125µm GH15 (HEMT AlGaN/GaN sur SiC). 

La bonne concordance entre les résultats de mesure et ceux de la simulation en termes 

de performances en puissance permet de s’assurer de la validité du modèle électrique non 

linéaire du transistor GH15 fonctionnant entre la classe AB- et AB+. Cependant, le modèle 

électrique semble être plus pessimiste que la réalité. Ce modèle non linéaire est obtenu grâce 

à l’utilisation de sources non-linéaires avec les éléments linéaires extrinsèques qui possèdent 

des règles de mise à l’échelle permettant l’extrapolation du modèle pour différentes tailles. 

Néanmoins,  des validations en paramètres [S] ou « Load-Pull » (à 18 GHz en classe AB) sont 

réalisées pour s’assurer que l’extrapolation est correcte dans le domaine défini dans le manuel 
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de conception. Le modèle électrique non linéaire du transistor GH15 8x75m de 

développement total utilisé dans la conception est déduit par extrapolation. 

III.6. Conclusion. 

Le chapitre précédent a permis de montrer l’intérêt du choix de la structure HEMT en 

technologie GaN pour la conception d’un amplificateur de puissance aux fréquences 

microondes et plus précisément pour des amplificateurs de puissance en vue d’application de 

la technique de suivi d’enveloppe. Les effets indésirables dus aux pièges contenus dans les 

transistors GH15 ont aussi été mises en évidence par des mesures pulsées des 

caractéristiques I(V). 

Le modèle électrique non linéaire GH15-10 fourni par l’équipe TSG ( Technical Support 

Group) de la fonderie d’UMS a été validé par des comparaisons, à différentes tensions de 

polarisation de drain VDS0, entre les performances en puissance simulées et mesurées. Cette 

validation a permis d’évaluer le potentiel de l’utilisation des transistors GH15 d’UMS dans une 

conception en vue de l’application de la technique de suivi d’enveloppe en bande K. 

Une méthode de conception d’amplificateur de puissance en vue de l’application de la 

technique de suivi d’enveloppe a été développée et sera détaillée dans le chapitre IV.
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Chapitre IV.  Méthode de conception d’un amplificateur de puissance (AP) 

microonde pour intégration dans un système d’amplification à suivi 

d’enveloppe (APSE). 

IV.1. Introduction  

Ce quatrième chapitre est dédié à la description de la méthode de conception d’un 

amplificateur de puissance RF adapté au suivi d’enveloppe. Les spécificités de la conception 

liées à la connexion ultérieure d’un modulateur de polarisation de drain seront soulignées et 

traitées. En effet, une attention particulière sera apportée au dimensionnement des circuits de 

polarisation de drain qui sont les éléments d’interaction entre les signaux microondes et les 

signaux de commande de polarisation de drain basses fréquences.  

Principalement, la conception de l’amplificateur va être orientée sur l’optimisation du 

rendement pour différentes tensions de polarisations de drain afin de répondre aux exigences 

de haut rendement pour des forts reculs en puissance par rapport à la puissance maximale de 

saturation. De plus, afin d’assurer une large flexibilité de fonctionnement, la conception visera 

un bon compromis rendement/bande passante.  

Ces pré requis et l’étude bibliographique effectuée sur les amplificateurs de puissance à 

haut rendement pour les applications 5G, ont permis d’élaborer le cahier des charges en 

termes de puissance de sortie à la saturation, fréquence centrale, largeur de bande passante, 

OBO, rendement le long de l’OBO, le gain petit signal et la bande passante de modulation. Il 

est important de rappeler que la bande K a été choisie comme bande de fréquence 

intermédiaire de démonstration, inférieure à la bande Ka (nécessaire pour les applications 5G) 

mais permettant de valider l’utilité de l’application du principe de suivi s’enveloppe sur des 

composants GH15 d’UMS.  

Tableau IV.IV.1 : Spécifications de l’AP adapté au suivi d’enveloppe. 

Paramètre Unité Spécification 

Puissance de sortie à 
la saturation 

[W] ≥ 2 

Bande de fréquence [GHz] 17-20 

Largeur de la bande 
passante 

[GHz] ≥ 10%f0 

OBO [dB] ≥ 8 

PAE le long de l’OBO [%] ≥ 30 

Gain petit signal [dB] ≥ 10 

Bande Video [MHz] ≥ 100 

Le choix de la technologie et du type d’intégration jouent un rôle primordial dans les 

performances globales, la taille et le cout de l’amplificateur. La technologie GH15-10 d’UMS 

et l’approche d’intégration monolithique (MMIC Monolithic Microwave Integrated Circuit) ont 

été choisis pour la réalisation de l’amplificateur.  
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La technologie GH15-10 est basée sur des transistors HEMT AlGaN / GaN ayants une 

longueur de grille de 150 nm et un profil de pied de grille incliné. Deux couches de métallisation 

sont utilisées pour les interconnexions, les capacités MIM, les lignes microruban et les self 

inductances. Une autre couche de métallisation fournit également des ponts à air pour 

surmonter quelques topologies et pour traverser les structures sous-jacentes avec une faible 

capacité parasite. Deux types de résistances à couche mince sont disponibles (TaN et TiWSi). 

La technologie vise la conception de MMIC de haute puissance et de fort rendement jusqu'à 

35 GHz. 

 

Figure IV.1 : Coupe transversale schématique du processus GH15-10. 

Pour les lignes microruban, deux épaisseurs de substrat ont été utilisées. Les 

caractéristiques principales des lignes utilisées sont données par le Tableau IV.IV.2. 

La ligne à épaisseur nominale utilisant le substrat GH15  de la technologie GH15-10 d’UMS 

est utilisée pour les densités de courants moyennes. La ligne épaissie est employée pour 

supporter les fortes densités de courant. 

Tableau IV.IV.2 : Propriétés des substrats GH15 et du GH15_Thick.  

 Substrat GH15 

Hauteur du substrat : H [m] 70 

Constante diélectrique 
relative : ϵ𝑟 

10.34 

Permittivité relative : Mur 1 

Conductivité : σd 2.7 E+7 

Epaisseur du conducteur 

nominal : T [m] 
2 

Epaisseur du conducteur 

épaissi : T [m] 
9 

 

GH15-10 est une technologie MMIC passive de puissance. Le tableau IV.3 résume les 

principales caractéristiques des éléments passifs proposés par la technologie GH15-10. 
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Tableau IV.3 : Principales caractéristiques des éléments passifs GH15-10 et spécifications 

recommandées. 

 
Densité 

surfacique 

Densité de 
courant linéique 

DC [mA/µm] 

Densité de 
courant linéique 
RMS [mA/µm] 

Tension 
maximale 

[V] 

Capacité MIM 175pF/mm2  150 

Résistance 
TaN 30Ω/□ 0.45 2 

 
TiWSi 1000Ω/□ 0.1 0.4 

Ligne MET1 
 

11 47 

Ligne sur-épaissie 18 65 

Ces spécifications sont prises en compte lors des phases de conception des circuits 

d’adaptation d’entrée, d’inter-étage et de sortie afin d’assurer le bon dimensionnement des 

différents éléments. 

Les simulations et la conception sont réalisées avec le logiciel Keysight ADS en utilisant le 

modèle GH15-10 d’UMS du HEMT AlGaN/GaN intégrant en partie les effets de pièges de drain 

et les effets thermiques. Une analyse préliminaire des performances en puissance 

correspondants aux tailles de transistors disponibles est effectuée afin de choisir 

convenablement la taille et le nombre de transistors à utiliser. 

IV.2. Etapes de conception d’un AP adapté au suivi d’enveloppe. 

La procédure de conception se compose de plusieurs étapes décrites par la Figure IV.2. 

Le but de ce processus est d’optimiser la robustesse et le temps de développement de 

l’amplificateur en prévoyant le plus précisément possible son futur comportement, et donc de 

limiter les erreurs et les échecs de conception. 
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Figure IV.2 : Etapes de conception d’un AP MMIC adapté au suivi d’enveloppe. 

IV.2.1. Dimensionnement et analyse des transistors. 

Le dimensionnement des transistors utilisés dépend principalement de la puissance de 

sortie souhaitée. La connaissance de la densité de puissance des transistors en technologie 

GH15 d’UMS qui est de l’ordre de 3.5 W/mm et la caractérisation load-pull permettent de 

dimensionner les transistors à utiliser. 

Plusieurs transistors de puissance GH15 issus de la plaque « Ouragana » avec différents 

développements de grille peuvent être utilisés comme ceux indiqués sur le Tableau IV.4.  

Tableau IV.4 : Tailles des transistors de Puissance GH15 issues de la plaque OURAGANA. 

Désignation 
Taille du 

transistor [µm] 
Développement 

total de grille [mm] 
Puissance de 

sortie estimée [W] 

TZ106X30 6x30 0.18 ≈0.63 

TZ108X50 8x50 0.4 ≈1.4 

TZ108X75 8x75 0.6 ≈2.1 

TZ108X125 8x125 1 ≈3.5 

IV.2.1.1. Choix de la taille et de la polarisation du transistor.  

Les puissances maximales que peut fournir le transistor GH15 sont calculées pour 

différentes tailles de transistor. Le développement total nécessaire pour obtenir une puissance 

de sortie de saturation supérieure ou égale à 2W en est déduit. Le nombre de transistors à 

placer en parallèle détermine, en première approximation, la puissance de sortie totale. Pour 

atteindre les objectifs fixés et obtenir une puissance de sortie de saturation supérieure ou 

égale à 2W, deux transistors 8x75 m pour un développement total de grille de 0.6 mm ont 

été choisis. Placés en parallèles, ces transistors doivent permettre d’obtenir une puissance de 

sortie maximale 𝑃𝑆,𝑀𝐴𝑋,𝐸𝑠𝑡𝑖𝑚é𝑒 délivrant 2 fois 2.1 W soit environ 36,2 dBm. 
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En estimant à 0.7dB (au maximum) les pertes dues au quadripôle d’adaptation de sortie. 

On obtient: 

 

 

𝑃𝑆,𝑀𝐴𝑋,𝐸𝑠𝑡𝑖𝑚é𝑒 = 36,2𝑑𝐵𝑚 − 0.7𝑑𝐵  

                   = 35.5𝑑𝐵𝑚 ≈ 3.5𝑊  
(IV.1)  

Comme montré dans le chapitre III, la validation Load Pull des transistors GH15 a été 

effectuée sur des transistors 8x125 m. Cette taille de transistor a été utilisée en mesures par 

la fonderie et correspond à un développement total de grille de 1mm. Le transistor GH15 

chargé par les immittances de source et de charge optimales est capable de satisfaire aux 

exigences du cahier des charges en termes de puissance de sortie et du compromis entre la 

PAE le long de l’OBO et la valeur de l’OBO. Cette spécification sera appelée PAE / OBO.  Les 

performances mesurées, à f0=18GHz, d’un transistor 8x125 m sont rappelées par la Figure 

IV.3. 

 

Figure IV.3 : PAE fonction de la puissance de sortie d’un transistor GH15 (8x125m) chargé par les 

immittances de source et de charge optimales à f0=18GHz pour un fonctionnement en classe AB- : 

VDS0=8V, JDS0,q=50mA/mm et en classe AB+ : VDS0=20V, JDS0,q=150mA/mm. Les fréquences 

harmoniques chargées sur 50Ω. 

Le transistor GH15 (8x125m) montre une PAE supérieure à 49% le long d’un OBO de 

l’ordre de 5.7dB (8dB atteignable avec VDS0<8V). La puissance de sortie maximale est de 

l’ordre de 33.6 dBm (≈2,3W). Il s’avère donc que l’utilisation de deux transistors de puissance 

« TZ108X75 » (8 doigts de grille de 75 m de développement chacun) permet d’atteindre le 

niveau de puissance de sortie exigé par le cahier des charges de l’AP. L’implantation 

(« Layout ») du transistor utilisé est donnée sur la Figure IV.4. 
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Figure IV.4 : « Layout » du transistor GH15 (8x75m). 

Le dimensionnement des transistors étant réalisé, l’analyse DC du transistor choisi est 

effectuée et les caractéristiques IDSext(VDS0) et IDSext(VGS0) extrinsèques statiques simulées au 

niveau du plan de l’accès drain du HEMT GH15-10 de développement de grille total de 8x75m 

sont tracées. Celles-ci sont données sur la Figure IV.5.  

 

Figure IV.5: Caractéristiques extrinsèques statiques simulées IDSext (VGS0) paramétrées par VDS0 (à 

gauche) et caractéristiques extrinsèques statiques simulées IDSext (VDS0) paramétrées par VGS0  (à 

droite) du HEMT GH15-10 8x75µm. 

La Figure IV.5 permet de déduire que: 

 L’intensité maximale atteignable du courant de drain extrinsèque (IDS0,MAX) vaut 0.68A, 

 La tension de coude (VK) est aux alentours de 5V, 

 La tension de pincement VP est comprise entre -3V (pour VDS0=0V) et -4V (pour 

VDS0=40V). 

Le tracé des caractéristiques IDS0/VGS0 permet de relever la valeur de la tension de 

pincement du transistor de puissance GH15-10 pour différentes valeurs de tension VDS0. A 

partir de ces caractérisations, le choix des points de polarisations des transistors de puissance 

commence à se dessiner. Pour faire fonctionner l’amplificateur entre les classes AB- et AB+, 

les points de polarisation peuvent être rapidement définis : 

 A VDS0=4V, classe AB- (0<JDS0,q<50mA/mm-3.2<VGS0<-2.6V). 

 A 4V <VDS0 <22V, classe AB (50<JDS0,q<150mA/mm-2.8<VGS0<-2.5V). 
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 A VDS0=22V, classe AB+ (150<JDS0,q<210mA/mm-2.7<VGS0<-2.4V). 

En condition de suivi d’enveloppe de drain, le point de polarisation de grille est maintenu 

constant. D’après l’analyse ci-dessus, une tension de polarisation de grille VGS0= -2.6 V doit 

permettre de faire fonctionner l’amplificateur de puissance, pour VDS0 = 22V, en classe AB+ où 

la linéarité est bonne et le rendement est optimal et, pour VDS0 = 4V, en classe AB-, où le 

rendement reste satisfaisant avec une dégradation de la linéarité.  

Comme le montre la Figure IV.6, même avec une tension de polarisation de grille fixe, 

dans un amplificateur de puissance à suivi d’enveloppe APSE, la transconductance Gm 

dépend de la tension de polarisation de drain VDS0. Cela entraine, une modification de la 

tension de pincement et par conséquent une modification de l’angle de conduction et 

finalement de la classe de fonctionnement de l’AP. 

 

Figure IV.6: Variation de la transconductance Gm en fonction de VGS0 paramétrée par VDS0 d’un 

transistor GH15-10 de taille 8x75µm. 

L’étude précédente a permis de dimensionner les transistors et de choisir le point de 

polarisation de grille adéquat pour une future application d’une polarisation de drain 

dynamique. Pour donner suite à l’analyse DC, une étude petit signal est effectuée afin 

d’analyser la stabilité petit signal du transistor unitaire.  

IV.2.1.2. Analyse petit signal multi polarisations.  

Par définition, un circuit linéaire est dit stable si sa réponse libre, temporelle, à une source 

quelconque d’excitation, est transitoire. Cette réponse doit donc tendre vers son état initial 

lorsque l’excitation est coupée et le temps t tend vers l’infini. 

Le facteur de Rollet (facteur k), associé à la clause conditionnelle et à une seconde 

condition sur le déterminant ∆ du circuit, ont longtemps été considérés comme les principales 

conditions de stabilité linéaire d’un circuit. Depuis, un critère plus simple, tout aussi rigoureux, 

avec une condition unique, remplaçant la condition sur le facteur K et sur le déterminant du 

circuit, a été développé. Il s’agit du critère sur le  facteur « mu ». Dans le cas d’un quadripôle 

linéaire on peut définir deux facteurs « mu »: 

 

 
μ1 =

1 − |𝑆11|2

|𝑆11 − 𝑆11
∗∆| + |𝑆21𝑆12|

 (IV.2)  
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μ2 =

1 − |𝑆22|2

|𝑆11 − 𝑆22
∗∆| + |𝑆21𝑆12|

 (IV.3)  

On peut alors montrer que lorsque μ1 est strictement supérieur à 1, μ2 est aussi 

strictement supérieur à 1. La condition nécessaire et suffisante pour assurer une stabilité 

linéaire inconditionnelle d’un quadripôle linéaire, sous réserve de la clause conditionnelle, 

s’écrit alors:  

μ1 > 1  𝑜𝑢  𝜇2 > 1 

Dans ce cas, il suffit donc de tracer l’un des deux facteurs mu et de vérifier les fréquences 

pour lesquelles ce facteur est strictement supérieur à 1 pour constater la stabilité 

inconditionnelle du quadripôle analysé. Lorsque le transistor est conditionnellement stable, le 

tracé des cercles dits de  stabilité permet de distinguer les zones des impédances de charge 

à partie réelle positive ou nulle (respectivement de source et de charge) pour lesquelles le 

transistor présente à son autre accès (respectivement de drain et de source) une impédance 

à partie réelle positive ou nulle.  

Le facteur μ de la matrice des paramètres-[S] du transistor de puissance 8x75 µm polarisé 

en classe AB (VDS0 = 4V, JDS0,q = 65mA/mm), et en classe AB+ (avec VDS0 = 22V, JDS0,q = 

195mA/mm),est simulé dans la bande de fréquence [0.10-40 GHz] et est illustré sur la Figure 

IV.7. 

 

Figure IV.7 : Facteur μ du transistor de puissance GH15 (8x75µm) polarisé en classe AB (VDS0 = 4V, 

JDS0,q = 65mA/mm), et en classe AB+  (VDS0 22V, JDS0,q = 193mA/mm). 

En se basant sur la Figure IV.7, l’analyse de stabilité petit signal du transistor se résume 

comme suit : 

 En classe AB (VDS0 = 4V, JDS0,q = 65mA/mm) : 

  DC-16.1GHz : μ <1 Stabilité conditionnelle  Inspecter les cercles de stabilité 

16.1-40GHz : μ >1 Stabilité inconditionnelle  

 En classe AB+ (VDS0 22V, JDS0,q = 193mA/mm) : 

  DC-15GHz : μ <1 Stabilité conditionnelle  Inspecter les cercles de stabilité 

15-34GHz : μ >1 Stabilité inconditionnelle  

  34-40GHz : μ <1 Stabilité conditionnelle  Inspecter les cercles de stabilité 
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Les cercles de stabilité conditionnelle de source et de charge sont reportés sur la Figure 

IV.8. Elles permettent de délimiter, en régime petit signal, les zones d’impédances de sources 

et charges impliquant un risque d’instabilité. 

 

Figure IV.8 : Cercles de stabilité, du transistor de puissance GH15 (8x75µm) : (a) de Source en classe 

AB dans [0.1-16.1GHz] (en rouge), en classe AB+ dans [0.1-15GHz] (en bleu) ; (b) de Charge en classe 

AB dans [0.1-16.1GHz] (en rouge), en classe AB+ dans [0.1-15GHz] (en bleu) ; (c) en classe AB+ dans 

[34-40GHz] de Source (en rouge), et de Charge (en bleu). 

L’étude petit signal multi polarisations se clôture par l’analyse du Gain disponible 

maximum (Maximum Available Gain :MAG) du transistor choisi. La Figure IV.9 montre le MAG, 

entre 16-21GHz, en classe AB (avec VDS0 = 4V,JDS0,q = 65mA/mm) et en classe AB+ (VDS0 = 

22V, JDS0,q = 193mA/mm) entre 15-21GHz. Couplée à l’estimation des pertes des quadripôles 

d’adaptations d’entrée et de sortie, le MAG permet de prévoir le gain bas niveau du transistor 

GH15 lorsqu’il sera adapté à son entrée et à sa sortie sur 50Ω. En estimant les pertes globales 

d’entrée et de sortie à 2.2 dB au maximum, le gain linéaire sera inférieur à 10 dB sur la bande 

d’intérêt [17-20GHz]. De ce fait, un étage préamplificateur sera ajouté afin d’atteindre les 

exigences du cahier en termes d’OBO tout en gardant un gain minimal supérieur à 10 dB.  

 

Figure IV.9: Gain maximum stable (MSG) et Gain maximum disponible (MAG) [DC-40GHz] (à 

gauche) et Gain maximum disponible (MAG) [15-21GHz] (à droite) du transistor GH15 

(8x75µm) polarisé en classe AB (VDS0 = 4V, JDS0,q = 65mA/mm) et en classe AB+ (VDS0 = 22V, 

JDS0,q= 193mA/mm). 
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IV.2.2. Conception d’un amplificateur de puissance 2 étages adapté au suivi 

d’enveloppe : 

Dans un premier temps, la recherche des immittances de source et de charge optimales 

est réalisée en présence de circuits de polarisations de grille et de drain idéaux. 

IV.2.2.1. Load Pull multi polarisations : 

La première simulation load-pull se fait à puissance disponible d’entrée constante à 

f0=18.5GHz. Elle est effectuée pour deux tensions de polarisations de drain différentes  

VDS0= VDS0min=4V et VDS0=VDS0max=22V. Les immittances de source et de charge aux 

fréquences harmoniques sont imposées à 50Ω. La Figure IV.10 présente la schématique de 

la simulation utilisée pour la recherche des immittances de source et charge optimales à 

présenter au transistor GH15 8x75m pour un fonctionnement en suivi d’enveloppe.  

 

Figure IV.10 : Simulation de variation des immittances de source et de charge présentées 

successivement aux accès grille et drain du transistor de puissance GH15 de 0.6mm de développement. 

La Figure IV.11 présente, pour VDS0=VDS0min et VDS0=VDS0max, les contours d’admittances 

de charge optimales pour PAEmax et PS,sat. La première étape de notre analyse load-pull 

consiste à identifier la zone d’admittances de charge optimales à présenter, à la fréquence 

fondamentale, au transistor unitaire GH15 8x75m permettant d’obtenir un meilleur compromis 

entre la PAE et la puissance de sortie : PAE/PS pour VDS0= VDS0min et VDS0=VDS0max. 

L’admittance de charge optimale choisie, notée (YCH,opt,ET(f0)), permet d’obtenir l’enveloppe 

des PAE maximales le long de l’OBO.  
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Figure IV.11: Recherche de la zone d’admittances de charge optimales pour compromis 

PAE/PS à VDS0 = 4V et VDS0 = 22V. 

Le même processus de recherche de zone d’admittances optimale est repris à f0=17, 18.5 

et 20GHz en présentant cette fois, pour chaque fréquence fondamentale f0, les contours 

d’admittances de charge admissibles permettant d’avoir une PAE≥90%PAEcomp à 

VDS0=VDS0min et VDS0=VDS0max. La Figure IV.12(a) présente la zone d’admittances de charge 

admissibles déterminée à 18.5 GHz. La Figure IV.12(b) montre la zone d’admittances de charge 

admissibles résultante de l’intersection des 3 zones déterminées à trois fréquences 

fondamentales. Afin d’obtenir, le long de l’OBO, une PAE≥90%PAEcomp sur la bande [17-

20GHz], il faut donc présenter au transistor une admittance de charge à la fréquence 

fondamentale se situant dans la zone optimale (en jaune sur La Figure IV.12(b)). 

 

Figure IV.12: Recherche de la zone d’admittances de charge admissibles pour compromis 

PAE>90%PAEcomp à VDS0 = 4V et VDS0 = 22V sur la bande 17-20GHz 

La même méthode d’analyse est utilisée pour la détermination de la zone d’impédances 

de sources optimales à présenter à l’entrée du transistor GH15 8x75m pour un 

fonctionnement en suivi d’enveloppe sur la bande [17-20GHz]. 

Les valeurs des capacités équivalentes optimales d’entrée du transistor GH15 de 0.6mm 

de développement sont données ci-après. La bande de fréquence d’utilisation a été limitée à 

[18-20GHz]. Ce choix se justifie par la forte dispersion de la valeur de la capacité équivalente 

d’entrée, CIN, en fonction de la fréquence fondamentale. 
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Tableau IV.5 : Valeurs de la d’entrée équivalentes du transistor GH15 de 0.6mm de développement (f0 

=18, 19 et 20GHz). 

f0 

CIN [pF] 

AB (VDS0 = 4V, 

JDS0,q=75mA/mm). 

AB+ (VDS0 = 22V, 

JDS0,q = 206mA/mm). 

18 1.35 1.12 

19 1.45 1.15 

20 1.58 1.19 

Le Tableau IV.5 montre l’impact de la variation de la tension de polarisation de drain et de 

la fréquence fondamentale sur l’impédance de source optimale à présenter au transistor à son 

entrée. La capacité équivalente d’entrée du transistor GH15 varie non seulement en fonction 

de la fréquence d’utilisation mais aussi en fonction de la tension de drain VDS0 appliquée. C’est 

une des difficultés de la conception d’un AP adapté au suivi d’enveloppe. Dans celui-ci, la 

synthèse du circuit d’adaptation d’entrée doit se faire en recherchant un compromis sur une 

large bande de fréquence et sur une certaine dynamique de tension de polarisation de drain. 

Des simulations Load-Pull et Source-Pull à puissance disponible d’entrée constante sont 

aussi effectuée à 2f0=37GHz à VDS0= VDS0min et VDS0=VDS0max. Ces simulations ont permis de 

déterminer les zone d’immittances de source et de charge à 2f0 dégradant la PAE obtenue 

précédemment en présence des immittances de source (ZS,opt,ET(f0)) et de charge (YCH,opt,ET(f0)) 

optimales à f0 et des immittances de source et de charge à 2f0 fixées à 50Ω. 

Les graphiques du Tableau IV.6 montrent l’évolution de la PAE  le long de l’enveloppe 

des PAE MAX du transistor en fonction des phases des coefficients de réflexion de source et de 

charge à la fréquence harmonique 2 en gardant un module constant (|S(2f0)| = |CH(2f0)| = 

0.95), et pour une fréquence d’excitation variant de 18 à 20GHz. 
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Tableau IV.6 : Simulation de l’évolution de la PAE du transistor GH15 (8x75µm) en fonction des phases 

de coefficients de réflexion de source et de charge à la fréquence harmonique 2, dans la bande de 

fréquence fondamentale f0=18-20GHz avec un module des coefficients de réflexion constant 

(|CH(2f0)|=|S(2f0)|=0.95). 

Classe AB+ (VDS0 = 22V, JDS0,q = 206mA/mm) 

  
Classe AB (VDS0 = 10V, JDS0,q = 92mA/mm) 

 

Les courbes présentées par la Tableau IV.6 permettent de mettre en évidence rapidement 

les phases pour lesquelles les performances sont rapidement variables et peuvent conduire à 

une dégradation. Elles conduisent ainsi à connaître rapidement les zones d’immittances de 

source et de charge à éviter aux fréquences harmoniques 2. 

La dégradation de la PAE  est indépendante  de la classe de fonctionnement ( AB-, AB ou 

AB+) du transistor GH15 8x75m. Pour f0 dans [18-20GHz], cette dégradation est constatée 

pour une phase du coefficient de réflexion de source à 2f0 comprise entre 120° et 180°. 

 Sur un  OBO  de l’ordre de 6dB (variation de VDS0=22V à VDS0=10V), la PAE  chute 

d’environ 10 points (à 19GHz). 

Lorsque la phase du coefficient de réflexion de source à 2f0 se situe en dehors de la zone 

défavorable, une forte dégradation de la PAE  est aussi constatée pour une phase  du 

coefficient de réflexion de charge à 2f0 comprise entre 130° et 280°. 

 A  OBO = 0 dB (VDS0=22V) la PAE  chute d’environ 10 points dans la bande 

passante [18-20] GHz. 

 A  OBO = 6 dB (VDS0=10V) la PAE  chute d’environ 15 points dans la bande 

passante [18-20] GHz. 

Les simulations précédentes sont aussi effectuées sur le transistor polarisé en classe AB- 

pour VDS0=4V et montrent le même comportement en fonction des phases des immittances de 

source et de charge présentées à 2f0. 
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Des simulations complémentaires sont réalisées pour des valeurs de modules de 

coefficients de réflexion de source et de charge de 0.35, 0.65 et 0.95 à la fréquence 

harmonique 2. Ces simulations révèlent que la zone des phases défavorables correspondant 

à la dégradation des performances est indépendante des modules des coefficients de réflexion 

de et de charge à 2f0. 

L’identification des zones d’immittances de source et de charge défavorables pour le 

critère PAE /OBO permet de contrôler la conception des circuits d’adaptation. Il suffit de vérifier 

que les immittances de source et de charge présentées au transistor à 2f0 ne se situent pas 

dans ces zones défavorables pour la PAE /OBO.  

L’étude précédente a permis d’identifier les immittances de source et de charge optimales 

à f0 (ZS,OPT,ET(f0) ; YCH,OPT,ET(f0)) et à 2f0 (ZS,OPT,ET(2f0) ; YCH,OPT,ET(2f0)) à présenter à un transistor 

unitaire GH15 de taille 8x75m adapté au suivi d’enveloppe.  

Les performances simulées présentées par le Tableau IV.7 montrent l’intérêt de 

l’application de la technique de suivi d’enveloppe sur les transistors GH15 d’UMS. La variation 

statique de la tension de drain VDS0 permet de maintenir une PAE supérieure à 40% sur un 

OBO  de l’ordre de 13 dB dans la bande [18-20GHz]. 
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Tableau IV.7 : PAE  (traits pointillés), η (traits pleins) et GP optimaux issus des simulations de 

variation de charge et de source du transistor GH15 de 0.6mm de développement total fonctionnant 

en classe AB- (en rouge) avec VDS0=4V et JDS0,q= 25.5mA/mm, AB (en bleu clair) avec VDS0=10V et 

JDS0,q= 92mA/mm et en classe AB+ (en magenta) avec VDS0=22V et JDS0,q= 206mA/mm, aux 

fréquences fondamentales 18GHz, 19GHz et 20GHz. 
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Généralement, les circuits de polarisation sont conçus conjointement avec les circuits 

d’adaptation ce qui permet d’optimiser au plus près du transistor les impédances d’entrée et 

de sortie vues par celui-ci. Dans le cas d’un amplificateur de puissance à polarisation 

dynamique, le réseau de polarisation assure la liaison entre les signaux RF et les signaux de 

polarisations modulés et joue donc un rôle important en termes de stabilité et de performance 

énergétique de l’APSE. De ce fait et afin d’isoler la contrainte de polarisation dynamique de 

celle de l’adaptation d’impédance sur une large bande RF, la conception de l’amplificateur est 

traitée en deux parties :  

 La conception des circuits de polarisation BF: le Quadripôle de Polarisation de 

Grille du premier étage QPG1 , le Quadripôle de Polarisation de Drain du premier 

étage QPD1, le Quadripôle de Polarisation de Grille du deuxième étage QPG2 et 

le Quadripôle de Polarisation de Drain du deuxième étage QPD2. 

 La conception des circuits d’adaptation RF: le Quadripôle d’Adaptation d’Entrée 

QAE, le Quadripôle d’Inter-Etage QIE et le Quadripôle d’Adaptation de Sortie QAS.  

IV.2.3. Dimensionnement des circuits de polarisations adaptés au suivi d’enveloppe. 

Le réseau de polarisation conventionnel est utilisé pour séparer les signaux RF des 

signaux DC afin de maintenir la stabilité à basses fréquences. Il doit être capable de combiner 

les signaux continus (DC : dans le cas d’une polarisation statique) ou basse fréquence (BF : 

dans le cas d’une polarisation dynamique) avec les signaux RF. Idéalement, en présence d’un 

fort signal RF modulé appliqué en entrée de l’amplificateur, aucune modulation de polarisation 

basse fréquence ne doit exister dans le circuit de polarisation. L’impédance ramenée à l’accès 

du transistor par le circuit de polarisation doit donc être assez basse (quasi-court-circuit) sur 

la plus large bande basse fréquence (« Bande Vidéo ») et doit apparaître comme un circuit 

ouvert pour les signaux haute fréquence (« Bande RF »). De ce fait, la conception 

d'amplificateurs de puissance RF pour un fonctionnement en alimentation dynamique exige 

une attention particulière pour la conception des circuits de polarisation non conventionnels. 

IV.2.3.1. Contraintes et spécificités des circuits de polarisations adaptés au suivi 

d’enveloppe 

Le réseau de polarisation conventionnel est généralement constitué d’une self inductance 

de choc de grande valeur, présentant une haute impédance sur une bande passante RF 

relativement large. Toutefois, dans le cadre de l’application considérée ici, une telle inductance 

présenterait une impédance non négligeable dans la bande de fréquence de modulation de 

l’enveloppe du signal. Ceci induit une chute de tension proportionnelle à la pente du courant. 

L’amplificateur de puissance adapté au suivi d’enveloppe doit donc utiliser un réseau de 

polarisation adapté. La self de polarisation peut, par exemple, être réalisée avec une ligne de 

transmission quart d'onde court-circuitée au niveau de l’alimentation de drain par une capacité 

résonant à la fréquence fondamentale. Au niveau de l’accès de drain du transistor, la ligne de 

transmission quart d’onde présente : 

 Un circuit ouvert à la fréquence fondamentale et aux harmoniques impairs,  

 Un court-circuit aux harmoniques paires, 

 Une impédance très faible dans la bande passante de l'enveloppe. 
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Le té de polarisation conventionnel, présenté par la Figure IV.13, comporte une série de 

fortes capacités en parallèle à l’alimentation de drain, présentant de faibles impédances dans 

la bande passante de l'enveloppe, contribuant ainsi à l’amélioration de la stabilité aux basses 

fréquences. Dans le cas d’un amplificateur de puissance à polarisation dynamique où un 

modulateur d'alimentation est utilisé pour alimenter le té de polarisation, les fortes capacités 

parallèles (consommant un courant capacitif non-négligeables) conduisent à des pertes en 

puissance, à une baisse de l’efficacité du modulateur de drain, et à une forte limitation de la 

bande passante du modulateur. De ce fait, dans le cas d’un amplificateur de puissance adapté 

au suivi d’enveloppe les fortes capacités de découplage basse fréquence doivent être 

supprimées afin d’optimiser le fonctionnement du modulateur de  polarisation. 

 

Figure IV.13 : Circuit de polarisation conventionnel. 

En présence d’un signal CW à l’entrée de l’AP à polarisation fixe, l’utilisation d’une capacité 

CdRF de 10pF et d’une ligne quart d’onde permet de réaliser un excellent découplage entre le 

signal de polarisation DC et le signal RF à 19GHz. Dans le cas d’un signal modulé et pour un 

amplificateur de puissance à suivi d’enveloppe la capacité de découplage CdRF doit être assez 

faible pour ne pas court-circuiter le signal de modulation. 

IV.2.3.2. Conception des circuits de polarisations. 

Afin d’offrir la possibilité de polariser dynamiquement la grille et le drain, la même topologie 

initiale a été utilisée pour les circuits de polarisation de grille et de drain des deux étages.  

Les capacités CdRF1 et CdRF2 présentent : 

- En BF [DC-150MHz] un quasi-circuit ouvert, 

- Autour de f0 [17-20GHz]  une très faible impédance, 

- Autour de 2f0 [34-40GHz]  une faible impédance. 

La capacité CdBF présente : 

- En BF [DC-150MHz] un circuit-ouvert, 

- Autour de f0 [17-20GHz]  un quasi-court-circuit, 

- Autour de 2f0 [34-40GHz]  une faible impédance. 

Les capacités de découplage RF de fortes valeurs des réseaux de polarisation de grille et 

de drain ont été remplacées par des capacités de découplages de plus faibles valeurs qui 



Chapitre IV.  Méthode de conception d’un amplificateur de puissance (AP) microonde pour 
intégration dans un système d’amplification à suivi d’enveloppe (APSE). 

103 

 

permettent de réaliser un bon compromis entre la largeur de bande passante de modulation 

et le découplage RF(quasi-court-circuit à f0). L’utilisation de deux capacités de découplage 

CdRF1 et CdRF2 de 5pF permet de respecter les contraintes électriques imposées par une 

application de la technique de suivi d’enveloppe. La détermination de la valeur limite minimale 

de CdRF assurant un bon compromis entre le découplage BF- RF et la largeur de la bande 

passante de modulation est réalisée sous ADS en régime petit signal (simulations AC) en 

inspectant, en BF et dans la bande RF d’utilisation, les courants dans les branches. Afin 

d’assurer la stabilité en basses fréquences, des  résistances de stabilisations de l’ordre de 5Ω 

ont été placées en série avec les capacités CdRF1 et CdRF2. Une résistance de stabilisation 

série est rajoutée en série avec les circuits de polarisation de grilles.  

Il convient de noter que les quadripôles de polarisation sont  ré-optimisés conjointement 

avec les quadripôles d’adaptation afin de présenter le meilleur compromis entre la bande 

passante de modulation et le découplage BF-RF. 

Le circuit de polarisation de drain du deuxième étage final, obtenu après optimisation 

conjointe avec le quadripôle d’adaptation de sortie, est présenté par la Figure IV.14. La 

vérification du bon fonctionnement du circuit de polarisation est faite en visualisant la 

répartition des courants BF dans les branches. 

 

Figure IV.14 : Validation du circuit de polarisation de drain de l’étage de puissance. 

Les courbes présentées sur la Figure IV.15 sont tracées pour trois résistances de drain 

Rdrain différentes ( ROUT sur la Figure IV.14). Ces tracés permettent de vérifier que le circuit de 

polarisation BF présente bien les bonnes impédances BF sur une bande de fréquence de 

modulation allant de DC à 200MHz. 
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Figure IV.15 : Répartition des courants BF dans les branches du circuit de polarisation de l’étage de 

puissance. 

Le rapport des courant I3/Itot est décroissant en fonction de la fréquence de modulation. 

Pour une fréquence de modulation maximale de 200MHz et pour une résistance de drain de 

70 Ohms, 70% du courant total BF généré par l’alimentation de drain passe par l’accès drain 

de l’étage de puissance (courant I3). Les rapports I1/Itot et I2/Itot sont croissants en fonction 

de fBB. Pour des faibles fréquences de modulation, le courant en bande de base généré par 

l’alimentation de drain passe en quasi-totalité vers le drain de l’étage de puissance (courant 

I3). Avec l’augmentation de la fréquence de modulation, l’impédance BF présentée par la 

capacité de découplage CdRF augmente et une partie du courant BF total commence à 

traverser cette capacité (courant I1). Ceci est valable pour les deux capacités identiques CdRF1 

et CdRF2. 

 

Figure IV.16 : Rapport entre la  tension BF sur le drain et la tension BF du générateur d’alimentation de 

drain. 

Les rapports des tensions Vdrain1/Vtot et Vdrain2/Vtot sont quasi-constants, égales à 1, 

en fonction de la fréquence de modulation. Le maximum de la bande passante du modulateur 

de polarisation pouvant être utilisé avec l’AP réalisé peut être estimé en analysant, en bande 

de base, les rapports présentés sur la Figure IV.15. En considérant la fréquence de coupure 
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à 3dB, la bande passante maximale du modulateur qu’on peut connecter à l’AP est de l’ordre 

de 150MHz. 

La même analyse a été effectuée sur les quadripôles de polarisation de grille et de drain 

des deux étages. Une fois les quadripôles de polarisations synthétisés, la conception des 

circuits d’adaptation RF peut commencer. 

IV.2.4. Conception des circuits d’adaptations. 

L’étude load pull et source pull effectuée précédemment a permis de déduire que le circuit 

équivalent à la sortie drain du transistor est un circuit ROUTCOUT parallèle avec ROUT = 70 Ω et 

COUT = 0.26 pF (à 19GHz) et que l’entrée du transistor est modélisée par un circuit RINCIN série 

avec RIN = 2.8 Ω et CIN = 1.68pF (à 19GHz). Au premier abord, ces circuits sont utilisés pour 

les simulations/optimisations des quadripôles d’adaptation en régime faible signal. 

IV.2.4.1. Conception du quadripôle d’adaptation de sortie (QAS). 

Il convient de noter que l’approche d’optimisation du quadripôle d’adaptation de sortie est 

effectuée, dans un premier temps, pour un transistor unitaire GH15. Le circuit d’entrée initial 

est constitué que d’éléments idéaux avec : 

 Un transformateur d’impédance idéal 50 Ohms vers 3.5 Ohms. 

 Une self inductance d’accord Lacc placée en série à l’accès grille du transistor. 

Le quadripôle d’adaptation de sortie doit satisfaire conjointement plusieurs conditions sur 

la plus large bande passante possible. Celui-ci doit : 

 Présenter les bonnes admittances de charges à la fréquence fondamentale f0 aux 

accès drain des transistors du dernier étage. Ceci doit être réalisé sur toute la 

dynamique de la puissance d’entrée, tout en contournant les lieux d’impédances 

défavorables en PAE  à la fréquence harmonique 2 (charges et lieux d’impédances 

synthétisés lors des caractérisations/simulations Load-Pull). Ce quadripôle 

d’adaptation de sortie est chargé à sa sortie sur une résistance pure de 50. 

 Il doit avoir de faibles pertes d’insertions sur toute la dynamique de la tension de drain. 

 Il doit assurer un excellent découplage DC/RF. 

Les contraintes liées à l’encombrement et aux couplages électromagnétiques s’ajoutent 

aux conditions précédentes. 

La Figure IV.17 montre la méthode de recherche du QAS. Celui-ci est optimisé à premier 

abord en simulation faible signal, en remplaçant le transistor unitaire par une source de courant 

sinusoïdale en parallèle avec le circuit ROUTCOUT parallèle. 
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Figure IV.17 : Simulation de recherche du circuit d’adaptation de sortie idéal d’un transistor GH15. 

En principe, pour aboutir à un QAS optimum il faut pouvoir placer en sortie du transistor 

une self-inductance d’accord parallèle LCH (notée Lacc sur la figure ci-dessous), suivie d’un 

circuit LcsCcs série qui se comporte alors comme un circuit compensateur de réactance de la 

capacité du circuit parallèle COUT / Lacc et du transformateur quart d’onde  comme le montre 

la Figure IV.18. Celle-ci donne les paramètres caractéristiques du QAS de type passe-bande. 

  

Figure IV.18 : Circuit d’adaptation de sortie idéal d’un transistor GH15 adapté au suivi d’enveloppe. 

Le QAS initial est composé d’éléments idéaux localisés et distribués qui sont: 

 Une ligne de transmission idéale, de longueur égale au quart d’onde, élévatrice 

d’impédance placée entre la résistance d’utilisation (RU=50Ω) et la résistance de 

charge à présenter au drain du transistor (RU ≈ 60 à 80Ω). 

 La capacité de compensation de réactance Ccs en sortie de l’étage qui forme un circuit 

résonant série lorsqu’elle est associée à Lcs. Le rôle principal de ce circuit est de 

compenser les réactances, dans la bande passante, du circuit de sortie provenant du 

circuit parallèle: Cout et Lacc, mais aussi du quart d’onde élévateur d’impédance. 

Idéalement, celui-ci doit transformer la résistance d’utilisation de 50Ω en une 

résistance, qui est de l’ordre de 70 Ω en centre de bande à f0 =19GHz.  La capacité de 

compensation de réactance Ccs en sortie de l’étage sert aussi à découpler le courant 

RF du courant DC et en bande de base : IDS0(t) alimentant le transistor à son accès 

drain. Elle doit, de plus, présenter un quasi-circuit-ouvert pour le signal de modulation 

de suivi d’enveloppe ayant une fréquence de modulation qui est très inférieure à la 

fréquence RF (fBB<<f0). Ceci permet de charger le signal de suivi d’enveloppe 

uniquement par le transistor et non par le circuit de charge RF de celui-ci. Cette 

condition est primordiale pour la conception d’un amplificateur de puissance en vue de 

l’application de la technique de suivi d’enveloppe où le signal de modulation sera 

injecté dans le drain du transistor via le circuit d’alimentation. 
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 Les selfs inductance Lacc et Lcs qui sont réalisées par des tronçons de ligne de 

transmission de haute impédance, de longueur inférieure à un quart d’onde. Lacc et Lcs 

qui sont respectivement les selfs inductances d’accord de la capacité COUT du TR et de 

compensation du circuit COUT//Lacc. 

 La capacité de découplage CdRF est fixée à 10pF dans un premier temps. 

Chaque fois qu’un élément idéal est remplacé par un élément réel, on vérifie son influence 

sur la bande passante, les pertes, et le rendement de drain de l’amplificateur. 

Le Tableau IV.8 donne les valeurs initiales et récapitule le rôle de chaque élément idéal 

du QAS. 

Tableau IV.8 : Valeurs des éléments idéaux  constituant le QAS centré à f0 =19GHz. 

Lacc [nH] 0.2 Accord de Cout 

Ccs [fF] 50 
Compensateur de réactance 

Lcs [nH] 1.4 

Zc [Ω] 54.7 Transformateur de sortie 

L’étage de puissance est constitué de deux transistors montés en parallèle. L’optimisation 

du circuit de sortie est réalisée en remplaçant les deux sources de courant commandée des 

deux transistors montés en parallèle par une source de courant sinusoïdale équivalente en 

parallèle avec le circuit équivalent de sortie des deux transistors constitué d’une capacité 

COUT’=2*COUT en parallèle avec une résistance ROUT’=ROUT/2. L’objectif de l’optimisation du 

QAS est de présenter, le long de l’OBO et sur une large bande [17-21GHz], les admittances 

de charge optimales synthétisées à la fréquence fondamentale. Ceci est fait en optimisant un 

QAS qui présente au circuit équivalent de la sortie de l’étage de puissance le double de 

l’admittance de charge YCH,OPT,ET déterminée précédemment. L’optimisation est effectuée en 

présence du pad RF de sortie et de la transition entre la puce GaN MMIC et le plot de sortie 

du support de test. La Figure IV.19 présente une schématisation de la simulation permettant 

d’optimiser le QAS de l’étage amplificateur, réalisé en éléments idéaux. 

 

Figure IV.19 : Recherche du circuit d’adaptation de sortie idéal de l’étage de puissance de l’AP. 

En passant en éléments réels GH15, le QAS est ré-optimisé pour minimiser les pertes et 

le coefficient de réflexion. Ceci est réalisé sur une large bande autour de f0=19GHz afin 

d’aboutir à un circuit d’adaptation final à faibles pertes offrant une bonne adaptation en sortie 

du transistor unitaire GH15 le long de l’OBO et sur la bande passante de 18-20GHz. Le QAS 



Chapitre IV.  Méthode de conception d’un amplificateur de puissance (AP) microonde pour 
intégration dans un système d’amplification à suivi d’enveloppe (APSE). 

108 

 

en éléments réels GH15 comporte des éléments localisés, semi-distribués et distribués et 

présente quasiment les mêmes impédances que le QAS initial utilisant des éléments idéaux. 

Le substrat sur-épaissi GH15-Thick a été employé pour la constitution du QAS. Ce choix 

se justifie par le fort niveau de puissance que doit supporter l’accès drain du deuxième étage 

de puissance.  

La dernière étape de l’optimisation du QAS s’effectue en régime fort signal avec des 

simulations en équilibrage harmonique (Harmonic Balance :HB) en optimisant par parties le 

modèle Electromagnétique (EM) du QAS afin d’avoir une PAE  maximale le long de l’OBO sur 

toute la bande passante [18-20GHz]. Les performances en puissance obtenues avec le QAS 

en éléments électriques et avec le modèle EM initial du QAS sont comparées. Différentes 

parties du modèle EM du QAS « blocs EM » sont définies et une simulation de l’étage de 

puissance, toujours avec une adaptation idéale à l’entrée, est effectuée avec chaque bloc EM 

en laissant les autres éléments du QAS sous forme d’éléments électriques GH15. 

L’optimisation est alors effectuée pour minimiser la différence entre les performances 

obtenues avec le QAS en éléments électriques et avec le modèle EM QAS. 

La Figure IV.20 présente les parties réelles et imaginaires de l’admittance de charge 

présentée par le modèle EM du QAS final en technologie GH15. Ces tracés montrent que le 

QAS obtenu présente, en régime faible signal, une admittance proche de l’admittance de 

charge optimale pour le suivi d’enveloppe dans la bande 18-20GHz. 

En premier lieu, l’optimisation du QAS est faite en faible signal en remplaçant l’accès drain 

du transistor par une source de courant en parallèle avec le circuit équivalent de sortie  

ROUT//COUT. L’optimisation est ensuite réalisée en fort signal pour atteindre les objectifs en 

termes de PAE/OBO. 

 

Figure IV.20 : Résistance parallèle et partie imaginaire de l’admittance de charge présentée par le 

modèle EM du QAS final de l’AP. 

On vérifie bien qu’en régime faible signal, les admittances de charge à 2f0 se situent en 

dehors des zones défavorables. 
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IV.2.4.2. Architecture du quadripôle d’adaptation de sortie de l’AP adapté au suivi 

d’enveloppe. 

Le quadripôle d’adaptation de sortie final est présenté pour deux transistors GH15 comme 

le montre la Figure IV.21. Le QAS de l’amplificateur de puissance adapté à la technique de 

suivi d’enveloppe est constitué de : 

 Des lignes micro-rubans constituant le combineur de sortie reliant les deux accès drain 

de la barrette de puissance constitué de deux transistors de puissance GH15 de taille 

8x75 m. 

 Un circuit de polarisation de drain QPD2 détaillé précédemment. 

 Une ligne λ/4 de type transformateur d’impédance insérée entre le circuit d’adaptation 

global et le plot de sortie. Celle-ci permet de transformer l’impédance d’utilisation de 

l’AP en une impédance pure de l’ordre de 50 (résistance de fermeture). 

 Un circuit de compensation de réactance (Lcs et Ccs). 

 Une transition, simulée sous CST, reliant le plot de sortie RF de la puce GaN à la sortie 

du support de test. 

Cet ensemble est optimisé pour différentes tensions de polarisation de drain dans le but 

de : 

 Présenter aux sources de courant de drain de chaque transistor 1 et 2 les admittances 

de charge optimales sur la plus large plage de fréquence possible tout en présentant 

le minimum de pertes. Cette dernière condition constituant un point fondamental de 

l’optimisation finale du circuit de sortie. 

 Présenter les bonnes impédances au modulateur de polarisation de drain sur toute la 

bande passante de modulation.  

 

Figure IV.21 : Architecture du quadripôle d’adaptation de sortie de l’AP. 

Le dessin (« layout ») finalement obtenu en respectant les contraintes de conception est 

présenté sur la Figure IV.22. 
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Figure IV.22 : « Layout » du quadripôle d’adaptation de sortie final. 

Les selfs inductances localisées issues de l’architecture montrée sur la Figure IV.21 ont 

été remplacées par des lignes de transmission sur-épaissies par dépôt de deux couches 

métalliques permettant de supporter de fortes densités de courants. 

Le circuit de polarisation de drain est constitué d’une ligne de longueur inférieure à λ/4 en 

parallèles avec deux capacités de découplage de l’ordre de 5pF chacune. 

Sur ce circuit d’adaptation, sont aussi présentes : 

 Une résistance de stabilisation de 50 Ω connectée entre les deux drains, 

 Des résistances de stabilisation de 5 Ω connectées en série avec les capacités 

CdRF1 et CdRF2, 

 Deux capacités de 1pF et 0.2pF, prises en compte lors de l’adaptation, connectées 

en parallèles avec le combineur de sortie. 

 Une capacité de découplage de 10pF insérée entre deux lignes distribuées de 

longueurs inférieures à λ/4. 

Une étape finale d’optimisation électromagnétique est ensuite réalisée grâce au 

simulateur électromagnétique 2.5D « Momentum » de Keysight© afin de prendre en compte 

les phénomènes de couplage subsistant entre les lignes dans l’environnement QFN. 

La transition entre les plots RF d’entrée/sortie de la puce MMIC et les plots RF 

d’entrée/sortie du support de test est considérée lors de l’optimisation du QAS. Le modèle 

Electromagnétique 3D de cette transition simulée sous CST ainsi que son modèle électrique 

simplifié sont présentés par la Figure IV.23.  
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Figure IV.23 : Circuit électrique et modèle EM 3D de la transition MMIC-support de test. 

Les coefficients de réflexion ainsi que les parties imaginaire et réelle de l’impédance 

présentée par la transition en entrée et en sortie de la simulation EM 3D et de la simulation 

électrique sont présentés par la Figure IV.24: 

 

Figure IV.24 : Impédances et coefficients de réflexions de la transition MMIC-support de test. 

La Figure IV.25 présente les résultats de la simulation de l’AP total chargé sur 50Ω 

permettant d’estimer les pertes par effet Joules et les pertes par désadaptation à trois points 

de polarisations différents pour un fonctionnement en classe AB- (en rouge) avec VDS0=4V et 

JDS0,q = 36mA/mm, en classe AB (en bleu) avec VDS0=8V et JDS0,q = 75mA/mm, et en classe 

AB+ (en magenta) avec VDS0=22V et JDS0,q = 180mA/mm.  

L’admittance de charge présentée par le QAS final a été simulée pour les trois 

polarisations de drain dans la bande de fréquence 18-20GHz. Ces admittances se placent 

dans la zone des admittances optimales synthétisé lors de l’étude Load Pull. 

Les pertes engendrées par le quadripôle d’adaptation de sortie pour différentes 

puissances d’entrée sont de l’ordre de 0.5-0.4dB sur la totalité de la bande d’intérêt (18-

20GHz). Bien que faibles, ces pertes du circuit passif d’adaptation dégradent les performances 

en puissance et en rendement de l’AP. 
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Figure IV.25 : Adaptation de sortie (coté résistance de fermeture 50(à gauche) et pertes du 

quadripôle d’adaptation de sortie pour différents niveaux d’excitation RF correspondant à OBO =13dB 

(rouge), OBO =8dB (bleu), OBO =0dB (magenta). 

Sur les résultats présentés sur la Figure IV.26 on montre les admittances de charges 

optimales présentées aux sorties drains des deux transistors du second étage de l’AP adapté 

au suivi d’enveloppe. 

 

Figure IV.26 : Résistances et inductances parallèles présentées par le modèle EM du QAS final aux 

accès drains des deux transistors du second étage pour différents niveaux d’excitation RF 

correspondant à OBO =13dB (rouge) et à OBO =0dB (magenta). 

LCH est la self inductance parallèle équivalente de l’admittance présentée par le modèle 

EM du QAS final lorsqu’il est fermé sur la charge d’utilisation RU=50Ω. 

La Figure IV.27 permet de vérifier que les admittances de charge présentées à 2f0 se 

situent en dehors de la zone défavorable des phases présentées par l’admittance de charge.  
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Figure IV.27 : Phases des coefficients de réflexions présentées à 2f0 aux accès drains des deux 

transistors pour différents niveaux d’excitation RF correspondant à OBO =13dB (rouge) et à OBO =0dB 

(magenta). 

Le quadripôle d’adaptation de sortie présente, sur les deux accès drains des deux 

transistors des  phases de coefficient de réflexion de charge à 2f0 ( 30°< Phase (ГCH,QAS(2f0) ) 

<90°) qui se situent en dehors de la zone défavorable ( 120°< Phase (ГCH,defavorables(2f0) ) <280°). 

La Figure IV.28 donne la représentation sur l’abaque de Smith de l’admittance de charge 

présentée à 2f0. 

 

Figure IV.28 : Admittances de charge présentées à 2f0 =40GHz par le modèle EM du QAS final aux 

accès drains des deux transistors du second étage pour différents niveaux d’excitation RF 

correspondant à OBO =13dB (rouge) et à OBO =0dB (magenta). 

IV.2.4.3. Conception du quadripôle d’Inter-étages (QIE). 

Comme montré sur le Tableau IV.7 du paragraphe IV.2.2, les niveaux de gain à faible VDS0 

sont inférieurs à 10 dB et ne correspondent donc pas aux spécifications du cahier de charges. 

Pour augmenter le gain à fort OBO deux possibilités s’offrent à nous:  

 Diminuer la dynamique des VDS0 en se limitant à un VDS0,min permettant d’avoir un 

Gp>10dB. 

 Concevoir et insérer un préamplificateur qui précède l’étage de puissance afin d’avoir 

un gain global de l’AP qui satisfait la spécification du cahier des charges. 

L’augmentation de la tension VDS0,min réduit l’OBO. De plus, la valeur de VDS0,max est limitée 

par la tension maximale de drain assurant une bonne fiabilité du transistor GH15. La deuxième 

solution, consistant à ajouter un étage préamplificateur, a donc été retenue puisqu’elle permet 

d’améliorer le gain bas niveau à fort OBO  tout en gardant un bon compromis PAE/OBO. 

Le premier étage doit fournir au minimum une puissance de sortie de l’ordre de 26 dBm 

pour que l’AP total ait un gain bas niveau supérieur à 10dB le long de l’OBO tout en maintenant 
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un rendement maximal. De ce fait, un transistor unitaire GH15 de taille 8x75  m a été utilisé 

pour la conception de l’étage préamplificateur. 

L’optimisation du QIE est effectuée avec le QAE idéal et le QAS réel optimal. Le 

quadripôle d’inter-étage doit satisfaire conjointement plusieurs conditions dans la bande de 

fréquence [18-20GHz] : 

 Présenter, respectivement à l’accès drain du transistor du 1er étage et aux accès grilles 

des transistors du 2ème étage les bonnes admittances de charge et de source à f0. 

 Avoir de faibles pertes le long de l’OBO. 

 Assurer une puissance incidente identique sur les deux transistors de puissance de 

l’étage de puissance. 

 Assurer un excellent découplage DC/RF tout en permettant l’application de la 

technique de suivi d’enveloppe sur la polarisation de drain du premier étage. 

Les contraintes liées à l’encombrement et aux couplages électromagnétiques ont été 

prises en compte lors de l’optimisation du QIE. Celui-ci est réalisé en éléments réels GH15 et 

comporte des éléments localisés, semi-distribués et distribués. Le substrat sur-épaissi GH15-

Thick a été utilisé pour la constitution du quadripôle de polarisation de drain du premier étage.  

L’architecture du QIE repose sur le principe de transformateur Tchebychev qui permet de 

réaliser un transformateur à fort rapport de transformation 70/3.5 Ω. Le circuit d’adaptation 

d’inter-étage initial est optimisé pour présenter, dans la bande de fréquence 17-21GHz et le 

long de l’OBO, les bonnes impédances d’entrée présentées par l’accès grille du transistor du 

1er étage comme le montre la Figure IV.29. 

 

Figure IV.29 : Parties réelle et imaginaire des impédances d’entrées présentées à f0 à l’accès grille du 

transistor pour f0= 18 , 19 et 20 GHz et pour deux niveaux d’excitation RF correspondant à OBO =13dB 

et à OBO =0dB. 

Compte tenu des simulations non linéaires présentées sur la Figure IV.29, le 

transformateur d’impédance doit ramener une résistance de l’ordre de 70Ω (drain) à partir 

d’une résistance de l’ordre de 3.5 Ω (grille). Un rapport de transformation de 20 est utilisé. 
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Comme le montre la Figure IV.30, un transformateur d’impédance Tchebychev d’ordre 4 

de type pseudo-passe bas initial permet de réaliser la transformation à fort rapport 

d’impédance mais avec une bande passante assez limitée. L’utilisation d’une double 

transformation a permis d’élargir la bande passante qui reste limitée par le circuit RC série 

d’entrée du transistor. 

  

Figure IV.30 : Optimisation du transformateur d’impédance de l’inter-étage. 

Le Tableau IV.9 donne les valeurs initiales des éléments idéaux constituant le 

transformateur d’impédance utilisé dans le quadripôle d’inter-étage. 

Tableau IV.9 : Valeurs des éléments idéaux  constituant le QIE centré à f0 =19GHz. 

C1 [pF] 0.15 

L1 [nH] 0.45 

C2 [pF] 0.8 

L2 [nH] 0.1 

IV.2.4.4. Architecture du quadripôle d’inter-étage de l’AP adapté au suivi d’enveloppe. 

L’optimisation du transformateur d’impédance présenté sur la Figure IV.30 a permis de 

construire le quadripôle d’adaptation d’inter-étage qui est fondé sur l’architecture donnée sur 

la Figure IV.31. 
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Figure IV.31 : Architecture du quadripôle d’inter-étage de l’AP adapté au suivi d’enveloppe. 

La même procédure de vérification du bon fonctionnement, en BF et en RF, du quadripôle 

de polarisation de drain du deuxième étage a été utilisée pour le quadripôle de polarisation de 

drain du premier étage et le quadripôle de polarisation de grille du deuxième étage.  

Le dessin (« layout ») du quadripôle d’inter-étage de l’AP final est présenté sur la Figure 

IV.32. 

 

Figure IV.32 : « Layout » du quadripôle d’adaptation d’inter-étage final de l’AP adapté au suivi 

d’enveloppe. 

Les selfs inductances localisées issues de l’architecture montrée sur la Figure IV.31 ont 

été remplacées par des lignes distribuées. Des lignes sur-épaissies sont utilisées du coté drain 

du premier étage pour supporter des fortes densités de courants. 

Le QIE final comporte :  



Chapitre IV.  Méthode de conception d’un amplificateur de puissance (AP) microonde pour 
intégration dans un système d’amplification à suivi d’enveloppe (APSE). 

117 

 

 Des lignes distribuées de longueurs inférieures à λ/4. 

 Des résistances de stabilisation connectées en série avec une capacité de 

découplage de drain, 

 Trois capacités en séries de 0.26pF insérées en série entre deux lignes distribuées 

de longueurs inférieures à λ/4. Ces capacités permettent d’une part, dans la bande 

RF, d’améliorer et d’élargir la bande passante du QIE et d’autre part, dans la bande 

BF, de présenter un quasi-circuit ouvert si l’on souhaite introduire aussi un suivi 

d’enveloppe sur le drain du premier étage. L’utilisation de trois capacités en série 

a été imposée par la technologie GH15 puisque la valeur de la capacité 

équivalente, de l’ordre de 0.086 pF, est inférieure à la limite technologique de 0.1 

pF. 

 Trois capacités en série de 0.5 pF connectées en parallèle avec le diviseur de 

puissance. Ces capacités permettent d’élargir la bande passante du 

transformateur d’impédance. 

 Un diviseur de puissance représentant un transformateur Tchebychev à sept 

éléments. Cette topologie du diviseur permet d’élargir la bande passante du QIE 

avec des pertes satisfaisantes. 

 Une résistance de stabilisation BF de 4Ω ajoutée au quadripôle de polarisation de 

grille du deuxième étage.  

 Une résistance de stabilisation BF de 1Ω insérée en série avec l’une des deux 

capacités de découplage de 5pF du QPD1.  

 Une résistance de stabilisation de 15Ω connectée entre les deux drains, 

Les résistances de stabilisation (ou d’équilibrage) introduites entre les accès drain et grille 

des deux Transistors servent à amortir les courants circulants entre les drains et les grilles des 

deux transistors. Elles permettent donc d’éviter la création de boucles de courant pouvant 

induire des oscillations. Les valeurs des résistances de stabilisation ont été sélectionnées afin 

de pouvoir atténuer d’éventuelles oscillations sans affecter les performances de puissance et 

de rendement. 

Le quadripôle d’inter-étage final répond aux spécifications du cahier des charges et 

respecte les règles de dessin de la technologie GH15. 

La Figure IV.33 montre l’optimisation de l’admittance de charge ramenée par le QIE à la 

sortie du transistor du premier étage et de l’impédance de source ramenée par le QIE aux 

entrées grilles des deux transistors de l’étage de puissance. Elle est effectuée dans la bande 

[18-20GHz]. Le QIE est fermé à son entrée (à gauche) par le circuit équivalent de sortie drain 

du HEMT GH15-10 et à sa sortie (à droite) par le circuit équivalent des deux entrées grilles 

des transistors de l’étage de puissance. 
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Figure IV.33 : Optimisation du QIE sur une large bande pour maximiser la PAE  le long de l’OBO. 

La Figure IV.34 présente les immittances d’entrée et de sortie présentées par le modèle 

EM du QIE final. Celles-ci sont différentes des immittances de source et de charge optimales 

ZS_OPT,ET  et YCH_OPT,ET. Cette différence vient principalement de la difficulté de réaliser un 

transformateur à fort rapport de transformation (20), sur une large bande, entre la sortie du 

driver et l’entrée de l’étage de puissance. 

 

Figure IV.34 : Partie réelles et imaginaires des immittances présentées par le QIE optimal à son entrée 

et à sa sortie sur une bande passante [18-20GHz] pour maximiser la PAE  le long de l’OBO. 

La Figure IV.35 présente les pertes  associées au QIE pour 3 polarisations de drain 

différentes dans la bande [18-20GHz]. 
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Figure IV.35 : Pertes du quadripôle d’inter-étage. 

Les pertes d’inter-étage sont non-négligeables. La difficulté de réalisation d’un circuit à 

fort rapport de transformation d’impédance contribue à l’augmentation des pertes globale du 

quadripôle d’adaptation d’inter-étage. 

Dans une conception adaptée à l’application de la technique de suivi d’enveloppe, il est 

primordial d’étudier le profil de la résistance (RDS0) présentée par l’amplificateur à son accès 

de polarisation en fonction de la puissance de sortie. Cette information est indispensable pour 

connaître la valeur de la résistance minimale vue par le modulateur. Ceci permettra de 

dimensionner correctement le modulateur de polarisation de drain et d’estimer les variations 

de charge qu’il pourra subir lorsque l’amplificateur sera soumis à un signal modulé à enveloppe 

variable. 

La Figure IV.36 présente le profil des résistances présentées à 19GHz le long de l’OBO 

par les accès de polarisation de drain du 1er et du 2ème étage de l’AP. Les résistances RDS01, 

présentée par l’accès drain du 1er étage, et RDS02, présentée par l’accès drain du 2ème étage, 

varient respectivement, le long d’un OBO de 10dB, entre [180-210Ω] et [90-100Ω]. 

 

 

Figure IV.36 : Profils des résistances présentées à 19GHz par l’accès drain du 1er étage (RDS01) (à 

gauche) et par l’accès drain du 2ème étage (RDS02) (à droite). 

IV.2.4.5. Conception du quadripôle d’adaptation d’entrée (QAE). 

Comme pour le QIE, l’architecture du quadripôle d’adaptation d’entrée repose sur le 

principe de transformateur Tchebychev pseudo passe-bas. Celui-ci permet de réaliser un 

transformateur à fort rapport de transformation 50/3.5 Ω. 

Le quadripôle d’adaptation d’entrée doit satisfaire conjointement plusieurs conditions sur 

la plus large bande passante possible. Celui-ci doit : 
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 Présenter sur toute la bande passante [18-20GHz] les bonnes impédances de source 

à la fréquence fondamentale f0 à l’accès grille du transistor du premier étage, 

 Avoir de faibles pertes  le long de l’OBO sur toute la bande passante [18-20GHz], 

 Assurer un excellent découplage DC/RF, 

 Minimiser le coefficient de réflexion qu’il présente, 

Les contraintes liées à l’encombrement et aux couplages électromagnétiques ont été 

prises en compte lors de l’optimisation du QAE en éléments réels GH15 et comportant des 

éléments localisés, semi-distribués et distribués. Le substrat GH15 non épaissi a été utilisé.  

IV.2.4.6. Architecture du quadripôle d’adaptation d’entrée de l’AP adapté au suivi 

d’enveloppe. 

L’architecture du quadripôle d’adaptation d’entrée final est donnée sur la Figure IV.37. 

  

Figure IV.37 : Architecture du quadripôle d’adaptation d’entrée de l’AP adapté au suivi d’enveloppe. 

La même procédure que celle montrée précédemment pour la vérification du bon 

fonctionnement du quadripôle de polarisation de drain du deuxième étage (QPD2) est utilisée 

pour la vérification du bon fonctionnement du quadripôle de polarisation de grille du premier 

étage en BF et en RF.  

Le dessin (« layout ») du quadripôle d’adaptation d’entrée de l’APSE final est présenté sur 

la Figure IV.38. 
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Figure IV.38 : « Layout » du quadripôle d’adaptation d’entrée final de l’AP adapté au suivi 

d’enveloppe. 

Les selfs inductances localisées issues de la topologie de la Figure IV.37 ont été 

remplacées par des lignes distribuées. Le QAE final comporte : 

 Des lignes distribuées de longueurs inférieures à λ/4. 

 Un stub en court-circuit, 

 Une capacité de liaison de l’ordre de 0.3 pF,  

 Des résistances de stabilisation de 60Ω, connectées en série avec les capacités 

de découplage de grille qui sont de l’ordre de 10 pF chacune, 

 Le circuit de polarisation de grille constitué d’une self inductance placée en série 

avec une ligne distribuée et une résistance de stabilisation de 500Ω. 

Le QAE final répond aux spécifications du cahier des charges et respecte les règles de 

dessin de la technologie GH15. 

La Figure IV.39 présente les résultats de simulation permettant d’estimer les pertes à trois 

points de polarisations différents pour un fonctionnement en classe AB- (en rouge) avec 

VDS0=4V et JDS0,q = 36mA/mm, en classe AB (en bleu) avec VDS0=8V et JDS0,q = 75mA/mm, et 

en classe AB (en magenta) avec VDS0=22V et JDS0,q = 180mA/mm. Les pertes engendrées par 

le quadripôle d’adaptation d’entrée pour différentes puissances d’entrée sont de l’ordre de 0.8 

à 1.4dB sur la totalité de la bande d’intérêt (18-20GHz). 
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Figure IV.39 : Adaptation d’entrée (coté excitation RF d’entrée(à gauche), et pertes du quadripôle 

d’adaptation d’entrée (à droite). 

Il convient de noter que les accès de polarisation de drain et de grille des deux étages de 

l’AP sont indépendants. Ceci permettra à l’AP, lorsqu’il sera intégré dans un APSE, d’avoir 

plus de flexibilité sur l’application de la loi de commande de polarisation de drain sous suivi 

d’enveloppe.  

IV.2.4.7. Etude de la stabilité de l’AP adapté au suivi d’enveloppe. 

Des simulations multi-polarisations de drain en régime linéaire et non-linéaire ont été 

réalisées afin de vérifier la stabilité de l’AP adapté au suivi d’enveloppe. 

IV.2.4.8. Stabilité en régime linéaire (Facteur ). 

La Figure IV.40 présente le critère de stabilité linéaire (facteur ) de l’AP adapté au suivi 

d’enveloppe dans la bande de fréquence [0.1 – 40] GHz. 

 

 

Figure IV.40 : Critère de stabilité linéaire « Facteur  ». 

Le facteur  de l’AP est supérieur à 1 sur l’intégralité de la bande de fréquence d’étude et 

pour toutes les tensions de polarisation de drain. Par ailleurs, une étude de la stabilité en 

régime non-linéaire reste nécessaire afin d’identifier d’éventuelles instabilités en régime fort 

signal.  

IV.2.4.9. Stabilité en régime non-linéaire. 

Pour un fonctionnement en régime fort signal, l’étude de la stabilité non linéaire de l’AP a 

été réalisée à l’aide de l’outil C.A.O. ADS de Keysight © en utilisant une méthode d’analyse 

approchée. Celle-ci est décrite en annexe.  
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Dans un premier temps, le signal perturbateur de type source de courant est placé à 

l’accès grille du transistor du premier étage.  Les parties réelles et imaginaires des Ypert sont 

tracées en fonction de la fréquence de perturbation (Ω) comme le montre la Figure IV.41. Ceci 

est fait pour deux tensions de polarisation de drain différentes VDS01=VDS02=4V et 

VDS01=VDS02=22V. 

 

Figure IV.41 : Exemple d’analyse de la stabilité non-linéaire approchée du premier étage de l’AP 

adapté au suivi d’enveloppe à l’aide d’ADS. 

L’analyse de l’admittance présentée par la source de perturbation insérée au nœud 

montré sur la Figure IV.41 a été effectuée pour différents niveaux de puissances disponibles 

appliqués à l’entrée de l’amplificateur (régime fort signal), pour différentes tensions de 

polarisation de drain des deux étages VDS01 et VDS02 et pour différentes valeurs de fréquences 

du signal perturbateur comprises entre 0.50 et 50GHz autours de différentes valeurs de 

fréquences de pompe (f0) comprises dans la bande utile [17 et 21GHz].  

La même analyse a été effectuée sur l’étage de sortie de l’amplificateur et montre qu’il ne 

présente pas de risque d’instabilité en régime fort signal. 

IV.3. Simulation Fort signal de l’AP sous condition de suivi d’enveloppe. 

Pendant la phase de fabrication de l’AP conçu, une étude approfondie a été menée sur 

l’implémentation du principe de suivi d'enveloppe sur l’AP. Dans cette étude, deux types de 

simulation sont effectuées : 

 Suivi d’enveloppe statique : les tensions de polarisations de drains sont balayées d’une 

manière discontinue, c’est la simulation appelé communément « multi-polarisations ». 

Cette simulation est effectuée en régime CW ou avec un signal modulé en amplitude 

et sert à extraire les lois de commandes de la tension de polarisation de drain. 

 Suivi d’enveloppe dynamique : les tensions de polarisations de drains varient d’une 

façon continue en fonction du temps. Cette simulation est réalisée en présence de 

signaux modulé, ou CW, lorsqu’une loi de commande est appliquée sur les tensions 

de polarisation de drains. 

La Figure IV.42 rappelle la schématique de simulation de l’AP total en régime CW. 
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Figure IV.42 : Schématique de la simulation de l’AP global sous ADS. 

Une des originalités de l’AP réalisé concerne sa capacité d’être reconfigurable en termes 

de rendement et de linéarité sur une grande dynamique de puissance de sortie (OBO>8dB) et 

sur une large bande de fréquence [17-20GHz]. En effet, lorsque l’AP est intégré dans un 

système de suivi d’enveloppe, le choix de la loi de commande appliquée sur les tensions de 

polarisations de drains façonne les performances du système de suivi d’enveloppe global 

(APSE). Celui-ci peut alors fonctionner à Gain constant, à PAE maximale, à conversion de 

phase (ΔAM/PM) linéaire monotone, où à un compromis entre les différentes performances. 

L’utilisateur pourra donc adapter les performances de l’APSE selon les besoins de l’application 

visée. 

L’étude du système de suivi d’enveloppe intégrant l’AP conçu a débuté par une 

comparaison entre les performances en puissance de l’AP avec un suivi d’enveloppe statique 

appliqué sur le second étage uniquement et sur les deux étages simultanément. Les points de 

polarisations choisis pour les simulations qui vont suivre correspondent aux points de 

polarisations utilisés dans la caractérisation de l’AP. Les tensions de polarisations de drain 

des deux étages (VDS0=VDS01=VDS02) varient de 7V à 15V et les points de repos DC sont quasi-

identiques. A VDS0=15V, IDSq1=90mA et IDSq2=138mA. La fréquence de fonctionnement f0 est 

fixée à 19GHz. 

 

Figure IV.43 : PAE  en fonction de la puissance de sortie avec l’application du suivi d’enveloppe 

statique sur les deux étages et sur le 2ème étage uniquement à f0= 19GHz. 
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La comparaison précédente a été effectuée pour différentes tensions de polarisation de 

drain du premier étage VDS01 en appliquant le suivi d’enveloppe statique sur la tension de 

polarisation de drain du deuxième étage de l’AP VDS01. La Figure IV.43 montre que le critère 

PAE / OBO est remarquablement ( 5 points de plus sur la PAE et 0.7dB de plus sur l’OBO) 

amélioré lorsque le suivi d’enveloppe statique est appliqué sur les deux étages de l’AP.  

L’objectif principal des travaux de thèse est de concevoir un amplificateur de puissance 

adapté à la technique de suivi d’enveloppe dynamique. Cette technique consiste à moduler la 

tension de polarisation de drain. Cette modulation est effectuée grâce à la mise en forme de 

l’enveloppe du signal modulé d’entrée en appliquant, sur la tension de polarisation de drain, 

une loi de commande VDS0(VI) avec VI qui représente l’amplitude du signal modulé. L’extraction 

de la loi de commande se fait à partir des simulations HB multi-polarisations de l’AP en 

présence d’un signal modulé en amplitude. Les performances du système de suivi d’enveloppe 

global dépendent principalement du choix de la loi de commande. Les principales lois de 

commande permettant de réaliser la fonction de mise en forme de l’enveloppe de modulation 

sont discutées dans le paragraphe suivant. 

IV.4. Extraction et application de la loi de commande de la polarisation de drain de l’AP 

IV.4.1. Introduction 

La fonction de mise en forme de l’enveloppe, appelée communément « Shaping 

Function », conditionne l’amplitude de la tension de polarisation de drain à la sortie du 

modulateur de polarisation et donc l’alimentation de l’AP. Le choix de la loi de commande est 

donc primordial pour définir les performances de l’APSE en termes de linéarité et d’efficacité. 

Plusieurs fonctions de mise en forme peuvent offrir divers compromis entre les performances. 

Dans notre travail, la méthode d’extraction et d’application de la loi de commande sur les 

polarisations de drains des deux étages de l’AP est détaillée pour 2 cas de figure: 

 Le rendement en puissance ajoutée (PAE) de l’APSE est optimal. Dans ce cas, 

l’application de la loi de commande, appelée Loi_PAEMAX, maintien l’amplificateur en 

compression optimale le long de l’OBO. 

 La linéarité en termes d’AM/AM de l’APSE est optimale (∆AM/AM≈0). Dans ce cas, 

l’application de la loi de commande, appelée Loi_GP,CST, fait fonctionner l’amplificateur 

à un gain constant le long de l’OBO. 

IV.4.2. APSE fonctionnant à PAE maximale  

IV.4.2.1. Principe d’extraction de la loi de commande à PAE maximale 

La Figure IV.44 présente la trajectoire de la PAE maximale souhaitable et du gain en 

puissance correspondant lorsqu’une loi de commande Loi_PAEMAX est appliquée. Les 

trajectoires sont déduites des résultats de la simulation CW multi-polarisations de l’AP. 
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Figure IV.44 : PAE  et GP en fonction de PS paramétrés par VDS0 à f0= 19GHz. 

L’intérêt du déploiement de la technique de suivi d’enveloppe est d’optimiser les 

performances de l’AP en présence de signaux modulés. De ce fait, un générateur de signaux 

modulés, appelé communément modulateur IQ, équivalent à celui utilisé en mesures, a été 

développé et utilisé pour simuler l’AP. 

Le modulateur IQ est constitué de deux voies de modulation, une voie en phase (I) et une 

voie en quadrature de phase (Q). Sur chacune des voies la composante I ou Q du signal 

modulant se multiplie respectivement par la porteuse à amplitude constante et à phase nulle 

(dans notre cas) ou par la porteuse à amplitude constante et à phase= 90°. Ce générateur IQ 

est utilisé avec différentes configurations pour toutes les simulations qui vont suivre. 

 

Figure IV.45 : Modulateur IQ utilisé pour la génération de signaux modulés sous ADS. 

L’extraction et l’application de la loi de commande ont été effectuées après un traitement 

des données de l’AP simulé sous ADS en régime CW multi-polarisations. Cette simulation a 

été effectuée en présence d’un signal modulé en amplitude équivalent à un signal CW 

(fréquence de modulation nulle et variation discontinue de l’amplitude du signal microonde).  

La Figure IV.46 présente le modulateur IQ, présenté ci-dessus, configuré pour générer un 

signal modulé équivalent à un signal CW.  
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Figure IV.46 : Générateur d’un signal CW avec un modulateur IQ sous ADS. 

Le générateur présenté par la figure ci-dessus est placé à l’entrée de l’AP et une 

simulation CW multi-polarisations est effectuée. 

Le traitement des données et l’extraction de la loi de commande ont été effectués sous 

Python afin de pouvoir intégrer cette partie logicielle au banc de mesure temporel développé 

au cours de ce travail de thèse et qui sera présenté dans le chapitre suivant. La co-simulation 

ADS-Python a permis d’extraire la loi de commande VDS0(VI) à appliquer sur l’AP afin d’obtenir 

les performances souhaitables présentées sur la Figure IV.44. La configuration du générateur 

de signaux modulés présenté sur la Figure IV.46 est utilisée pour l’extraction des lois de 

commande. La  Figure IV.47 présente les mêmes performances présentées sur la Figure IV.44 

tracées en fonction de l’amplitude normalisée de la composante I de la tension du signal 

modulant VI. 

 

Figure IV.47 : PAE  et GP en fonction de VI paramétrés par VDS0 à f0= 19GHz. 

L’extraction de la loi de commande demande un traitement spécifique des données 

importées de la simulation ADS. Elle consiste à : 

 Importer les données de la simulation ADS vers Python. Les performances utiles pour 

l’extraction de la loi de commande sont extraites à la fréquence fondamentale et 
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envoyées au répertoire de travail Python en utilisant les fonctions AEL d’ADS 

(send_data_to_python). (VDS0[V], VI[V], GP(f0) [dB], PAE(f0) [%]). 

 Transposer la matrice de données importées d’ADS. Afin de simplifier le traitement des 

données et l’extraction de la loi de commande. Les cellules contenant les informations 

sur les performances importées d’ADS ont été transposées pour qu’elles soient 

présentées en colonnes et non plus en lignes. La Figure IV.48 montre la modification 

apportée aux données. 

  
Figure IV.48 : Transposition des données importés d’ADS. 

 La recherche des couples (VDS0,VI) donnant les performances souhaitées en termes 

de PAE (maximale) consiste à parcourir les lignes de la 4ème colonne du tableau 

transposé (PAE(f0)[%]) et de déterminer pour chaque tension de polarisation de drain 

VDS0 la valeur du VI correspondant à la PAE maximale.  

 Extraire une loi de commande VDS0(VI) grâce à l’interpolation polynomiale des données 

(VDS0,VI) à l’aide de la fonction polyfit de python. Le polynôme recherché doit passer 

par la majorité des points et avoir le degré le plus bas possible. Un polynôme d’ordre 

2 a été choisi pour définir la loi de commande Loi_PAEMAX VDS0(VI). Afin d’éviter les 

coupures raides dans les bornes du domaine de définition du polynôme, autour de VI=0 

et VI=1, les conditions aux limites ont aussi été considérées lors de la recherche du 

polynôme optimal. 

 Sauvegarder les coefficients de la loi de commande VDS0(VI) dans un fichier « Coef_ 

Loi_PAEMAX». Ce fichier sera appelé sous ADS par un DAC (Data Access Component) 

pour appliquer la loi de commande sur les tensions de polarisations de drain des deux 

étages de l’AP. 

IV.4.2.2. Application de la loi de commande à PAE maximale 

La loi de commande extraite est appliquée aux deux polarisations de drain des deux 

étages de l’AP en utilisant deux composants non linéaires définis par une relation algébrique 

qui relie les tensions et les courants (SDD : Symbolically Defined Device). La Figure IV.49 

montre la schématique de la simulation CW de l’AP lorsque la loi de commande est appliquée 

sur les deux étages. 
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Figure IV.49 : Application de la Loi_GP,CST sur les deux étages de l’AP en régime CW à f0= 19GHz. 

Les performances en puissance obtenues avec la loi de commande Loi_PAEMAX sont 

données sur la Figure IV.50. 

  

Figure IV.50 : PAE, GP en fonction de PCH avec Loi_PAEMAX  appliquée superposés avec les 

performances paramétrées par VDS0 en régime CW à f0= 19GHz. 

L’application de la loi de commande permet de faire fonctionner l’AP à PAE maximale. 

Cependant, la linéarité en termes de compression du gain se dégrade en présentant une forte 

variation le long de l’OBO. La variation relative de phase ∆AM/PM est assez importante. Cette 

caractéristique n’a pas été optimisée au cours de la conception étant donné que l’objectif 

principal était d’améliorer le critère PAE/OBO dans la bande de fréquence [17-20GHz]. 



Chapitre IV.  Méthode de conception d’un amplificateur de puissance (AP) microonde pour 
intégration dans un système d’amplification à suivi d’enveloppe (APSE). 

130 

 

IV.4.3. APSE fonctionnant à Gain constant 

IV.4.3.1. Principe d’extraction de la loi de commande à Gain constant 

La Figure IV.51 présente la trajectoire du gain en puissance constant souhaitable et de la 

PAE correspondante lorsqu’une loi de commande Loi_GP,CST est appliquée. Les trajectoires 

sont déduites des résultats de la simulation CW multi-polarisations de l’AP. 

 

Figure IV.51 : PAE  et GP en fonction de PS paramétrés par VDS0 à f0= 19GHz. 

La même co-simulation ADS-Python a été effectuée pour extraire la loi de commande 

VDS0(VI) à appliquer sur l’AP afin d’obtenir les performances souhaitables présentées sur la 

Figure IV.51. La Figure IV.52 présente les mêmes performances présentées sur la Figure 

IV.51 tracées en fonction de l’amplitude normalisée de la composante I de la tension du signal 

modulant VI. 

 

Figure IV.52 : PAE  et GP en fonction de VI paramétrés par VDS0 à f0= 19GHz. 

Le même traitement de données effectué précédemment pour l’extraction de la loi de 

commande permettant d’obtenir une PAE maximale a été repris. L’extraction de la loi de 

commande consiste à rechercher les couples (VDS0,VI) donnant les performances souhaitées. 

La première loi est extraite pour que l’AP fonctionne à une linéarité en termes de compression 

du gain optimale, c’est-à-dire avec un gain en puissance constant le long de l’OBO. Dans ce 

cas, la première étape est de définir une valeur de gain en puissance souhaitable. Dans nos 

travaux, cette valeur correspond au gain bas niveau obtenu à la plus basse tension de 

polarisation de drain VDS0,min et à la plus faible puissance d’entrée (VI,0) (GP0). La recherche 
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des couples (VDS0,VI) permettant de maintenir un gain en puissance constant consiste à 

parcourir (boucle for) les lignes de la troisième colonne du tableau transposé (GP(f0)[dB]) en 

recherchant pour chaque VDS0 la tension VI qui permet d’avoir la différence minimale avec le 

gain bas niveau GP0. Les gains en puissance correspondants aux couples (VDS0,VI) choisis 

sont stockés dans un tableau. 

La loi de commande « Loi_GP,CST » VDS0(VI) est extraite grâce à l’interpolation polynomiale 

identique à celle effectuée dans le cas du gain constant. Un polynôme d’ordre 2 a aussi été 

choisi pour définir la loi de commande VDS0(VI).  

IV.4.3.2. Application de la loi de commande à Gain constant 

La même simulation utilisée pour l’application de la loi de commande à PAE maximale a 

été réemployée. Les performances en puissance obtenues avec la loi de commande 

Loi_GP,CST sont données sur la Figure IV.53. 

  

Figure IV.53 : PAE,GP en fonction de PCH avec Loi_GP,CST appliquée superposés avec les performances 

paramétrées par VDS0 en régime CW à f0= 19GHz. 

L’application de la loi de commande permettant de faire fonctionner l’AP à gain en 

puissance constant dégrade légèrement la PAE comparée à celle obtenue avec la loi 

Loi_PAEMAX. De ce fait, la loi de commande Loi_GP,CST a été choisie pour être utilisée par la suite 

dans les simulations et les mesures de l’AP sous condition de suivi d’enveloppe en présence 

de signaux modulés. 

IV.5. Conclusion. 

Ce chapitre a permis de décrire la méthode de conception d’un amplificateur de puissance 

4W à haut rendement adapté à l’application de la technique de suivi d’enveloppe autour de 

19GHz en technologie MMIC. Cette méthode a permis d’optimiser l’AP sous condition de suivi 

d’enveloppe en vue d’obtenir les performances optimales en termes de puissance de sortie, 

de PAE/OBO et de gain. 
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La conception des deux étages de l’AP a été précédée par des analyses expérimentales, 

de simulations DC, d’analyses de stabilité petit et fort signal, et d’une étude approfondie des 

impédances de charge et de source à présenter aux fréquences fondamentales et 

harmoniques au transistor GH15 sous des conditions de suivi d’enveloppe. 

Une recherche des contours admissibles des admittances de charge à PAE = 90% de 

PAE max a permis de définir l’admittance de charge optimale pour un fonctionnement sous 

conditions de suivi d’enveloppe et sur toute la bande de fréquence fondamentale [17-20GHz].  

Ensuite, les topologies des circuits d’entrée, d’inter-étage et de sortie de l’AP adapté au 

suivi d’enveloppe ont été présentées. La vérification du bon fonctionnement de ces circuits 

dans un système de suivi d’enveloppe a été effectuée. 

Enfin, la méthode d’extraction des lois de commandes des tensions de drains de l’AP et 

les résultats de sa simulation en régime CW sous conditions de suivi d’enveloppe ont été 

présentées.  

Les résultats des simulations de l’AP en présence de signaux modulés sous condition de 

suivi d’enveloppe seront présentés dans le chapitre suivant.
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Chapitre V. Simulations et caractérisations de l’AP pour application APSE en 

présence de signaux modulés.  

V.1. Introduction. 

Dans ce chapitre, les résultats de caractérisation et de simulation de l’amplificateur de 

puissance réalisé sont présentés. Ces résultats concernent les mesures/simulations fort signal 

CW (fréquentielles et temporelles) multipolarisation, et les mesures/simulations avec des 

signaux modulés de type QAM lorsque la technique de suivi d’enveloppe est appliquée. 

Le développement d’une configuration particulière de simulation HB-2tons, nous a permis 

de simuler les performances en linéarité et en rendement, de l’APSE conçu, avec différentes 

lois de commande, et en présence de signaux modulés de type M-QAM.  

V.2. Simulation de l’AP en présence de signaux sur porteuse modulée : 

L’APSE a été conçu sous ADS avec une simulation de type HB-1ton, en présence de signal 

CW. La validation du fonctionnement en suivi d’enveloppe nécessite de réaliser une simulation 

en présence de signaux modulés avec l’application de la polarisation dynamique. Le modèle 

de cet APSE contient des éléments non-linéaires (transistors), et des éléments passifs discrets 

et distribués (ligne, voire bonding). Ces derniers sont généralement modélisés par des 

simulations électromagnétiques fréquentielles. Ainsi l’utilisation de la simulation de type 

transitoire d’enveloppe est proscrite en raison des difficultés de convergence en présence 

d’éléments décrits dans le domaine fréquentiel. Ceci nous a conduit à mettre en place une 

simulation de type HB-2tons permettant de simuler l’APSE en présence de signaux modulés 

tout en gardant la robustesse de l’équilibrage harmonique. 

La technique de simulation HB-2tons consiste à définir 2 fréquences de base : 

- fC : fréquence porteuse avec un ordre ηC. 

- ftrame : fréquence de répétition de la trame I/Q modulante avec ordre ntrame. 

Ainsi il est possible d’exprimer toute variable ( tension ou courant) de cette simulation avec 

l’équation suivante : 

 

 𝑠(𝑡) = ∑ ( ∑ 𝐴𝑘,𝑚 ∙ 𝑐𝑜𝑠(2𝜋 ∙ (𝑘 ∙ 𝑓𝑐 + 𝑚 ∙ 𝑓𝑡𝑟𝑎𝑚𝑒)𝑡 + 𝜑𝑘,𝑚)

𝑚=+𝑛𝑡𝑟𝑎𝑚𝑒

𝑚=−𝑛𝑡𝑟𝑎𝑚𝑒

)

𝑘=𝑛𝑐

𝑘=0

 (V.1)  

Avec :     (𝑘 ∙ 𝑓𝑐 + 𝑚 ∙ 𝑓𝑡𝑟𝑎𝑚𝑒) ≥ 0 

La Figure V.1 suivante représente la cartographie des fréquences ou «  frequency 

mapping », de la simulation HB-2tons. 
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Figure V.1 : Mapping fréquentiel d’un signal modulé périodique sur porteuse. 

V.2.1. Génération et traitement sous Python d’un signal modulé filtré : 

L’utilisation de la technique HB-2tons nécessite des pré-traitements avant la simulation 

HB afin de préparer les signaux d’excitations décrits dans le domaine fréquentiel, et des post-

traitements après la simulation afin d’extraire de la représentation fréquentielle des variables 

issues de la simulation HB-2tons, les enveloppes complexes autour de la porteuse pour 

déterminer l’EVM par exemple. Le choix de Python a été fait en raison de l’interface entre 

Python et ADS proposée par Keysight [51]. 

Il a été défini plusieurs fichiers sous Python : 

- « modnum.py » : fichier contenant des fonctions élémentaires pour générer des 

signaux modulés. 

- « test-gene-modulation.py » : programme principal permettant de générer les signaux 

bande de base filtrés I(t) et Q(t) et de les transformer en une représentation 

fréquentielle. 

- « testgmdif_2_v2.py » : programme de conversion du dataset issu de la simulation HB, 

permettant d’extraire les enveloppes complexes autour de la porteuse. 

- « calcul_evm.py » : programme de calcul de l’EVM directement applicable depuis la 

fenêtre data display de ADS. 

La génération du signal modulé est décrite par la figure suivante :  
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Figure V.2: Génération d’un signal modulé sous Python et simulation du modulateur IQ sous ADS. 

Le programme « test_gene_modulation.py » permet de générer des fichiers textes 

alimentant les DAC sous ADS (Figure V.2) afin de décrire les paramètres fréquentiels de la 

simulation. Ensuite, un traditionnel modulateur IQ permet de générer le signal modulé. La 

figure suivante représente le signal modulé dans le domaine temporel en montrant les 

périodicités de la porteuse et de l’enveloppe : 

 

Figure V.3 : Description temporelle d’un signal modulé généré avec la simulation HB-2tons sous 

ADS. 

Nous avons réalisé plusieurs scénarios de simulation en signaux modulés dont voici les 

paramètres : 
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 Configuration du signal modulant :  

o Modulation 16QAM avec 400 bits = 100 symboles / Filtrage émission en racine 

carrée de cosinus sur-élevé avec roll-off = 0.5 / Débit symbole Ds =10 MSymb/s 

/ Bande RF occupée autour de la porteuse fP = Ds(1+rolloff) = 15MHz / PAPR 

≈ 4.7dB (PAPR du signal en sortie de l’AP), 

o Modulation 64QAM avec 1200 bits = 200 symboles / Filtrage émission en racine 

carrée de cosinus sur-élevé avec roll-off = 0.5 / Débit symbole Ds =10 MSymb/s 

/ Bande RF occupée autour de la porteuse fP = Ds(1+rolloff) = 15MHz / PAPR 

= 6.7dB, 

 Configuration de la simulation en équilibrage harmonique (Harmonic Balance HB) : HB 

à 2 fréquences ftrame et fp / ftrame = 100KHz / Ordre associé à ftrame = 400 / fP = 

17,18,19,20GHz / Ordre associé à fp = 4. 

V.2.2. Simulation HB2tons avec M-QAM et loi de commande. 

La figure suivante représente la simulation HB-2tons de l’APSE avec une excitation de 

type 16 QAM.  

 

Figure V.4: Simulation HB2tons de l’APSE à 18GHz avec un signal 16QAM. 

La loi de commande à gain constant est extraite à partir de simulations CW, puis elle est 

implémentée par approximation polynomiale sous ADS, et appliquée au module de 

l’enveloppe complexe du signal modulé. 

Le Tableau V.1 présente les résultats de simulation de l’amplificateur dans différentes 

conditions de polarisation et de fréquences obtenus sans DPD.  
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Tableau V.1 : Performances de l’APSE en présence de signaux modulés dans la bande [17-20] GHz. 

fréquence modulation type AP 
PsMAX 
[dBm] 

PsMOY 
[dBm] 

PAE[%] EVM [%] 
ACPR L 
[dBc] 

ACPR R 
[dBc] 

17 GHz 

16QAM 
APSE 34,4 29 30,9 7,7 -25,7 -24,2 

VDS=18V 34,3 32,5 24,6 12,3 -22,15 -21,8 

64QAM 
APSE 34,4 27,5 31,2 7 -27,4 -24,6 

VDS=18V 34,3 31,8 23,2 12,8 -23,6 -22,8 

18 GHz 

16QAM 
APSE 35,4 29,7 37,2 9,6 -23,6 -22,7 

VDS=18V 35,3 33,5 29,8 12,3 -22,2 -21,8 

64QAM 
APSE 35,4 28,4 37,4 7,5 -26,6 -24,3 

VDS=18V 35,4 32,8 28,1 12,9 -23,5 -22,8 

19 GHz 

16QAM 
APSE 36 29 39,7 10,3 -23,4 -22,7 

VDS=20V 35,9 34,2 32,3 13,2 -21,5 -21,4 

64QAM 
APSE 36 28,4 39,5 8 -26,4 -24,2 

VDS=20V 35,9 33,5 30,6 13,8 -23 -22,4 

20 GHz 

16QAM 
APSE 36,3 30,6 38,6 8,2 -24,9 -24,3 

VDS=20V 36,2 34,7 36,5 14,2 -20,8 -20,8 

64QAM 
APSE 36,3 29,1 37,7 7,7 -27 -24,8 

VDS=20V 36,2 34,2 34,9 14,9 -22,4 -21,7 

Ce tableau nous montre que l’APSE nous permet d’obtenir une PAE entre 30 et 40% pour 

une linéarité de type EVM comprise entre 7 et 10% sans DPD. Ces simulations nous ont 

permis de mettre en évidence que le suivi d’enveloppe permet de linéariser le gain de 

l’amplificateur mais augmente significativement la conversion AM to PM, qui pourra être 

facilement corrigée par une DPD, sans modifier le rendement de l’APSE. Cette correction a 

été appliquée et les résultats sont montrés plus loin dans ce chapitre. Par contre, pour une 

polarisation fixe, nous obtenons une PAE de l’amplificateur entre 20 et 35% pour une linéarité 

de type EVM entre 12 et 15%. Une DPD permettra d’améliorer la linéarité de l’amplificateur 

avec une polarisation fixe mais au détriment de la PAE.  

Toutes ces simulations nous ont permis de mettre en évidence l’apport du suivi 

d’enveloppe pour améliorer le compromis rendement / linéarité de l’amplification de puissance. 

Nous allons maintenant présenter les bancs de caractérisation pour les mesures CW et 

signaux modulés. 

V.3. Résultats de simulation et d’expérimentation. 

La Figure V.5 présente une photographie de la puce de l’AP, seule et montée sur support 

de test afin de pouvoir effectuer des caractérisations électriques en connexion SMA. 
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Figure V.5: Photographie de la puce de l’AP 8mm2 (à gauche) et de l’AP monté sur support de test (à 

droite). 

Comme montré sur la Figure V.6 le support de test sur lequel l’AP a été monté contient 

des capacités CDEC_jig de circuits de découplage BF supplémentaires. Il est important de savoir 

que ces circuits ne sont utilisés que pour les polarisations de grilles des deux étages. Les 

accès drain du support de test sont directement connectés aux accès drain de la puce à travers 

les plots relais afin de pouvoir appliquer la technique de suivi d’enveloppe sur les drains des 

deux étages de l’AP. 

               

Figure V.6 : Photographie de l’AP avec les transitions support de test-MMIC et les circuits de 

découplage BF supplémentaires du support de test (au milieu). 

Les performances linéaires et non linéaires de plusieurs échantillons de l’amplificateur 

réalisé ont été testées au cours de plusieurs campagnes de caractérisation dans la bande [17-

20] GHz en régime continu (CW) multipolarisations et avec des signaux modulés 16 et 64QAM 

sous condition de suivi d’enveloppe. Ces mesures ont été effectuées : 
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 Au sein du laboratoire de caractérisation d’UMS en utilisant des bancs de mesures 

fondés principalement sur l’utilisation de l’analyseur de réseaux microondes (N5242A 

– 10MHz~26.50GHz et N5245A – 10MHz~50GHz) appelés « PNA-X » de Keysight©. 

 Au sein du laboratoire d’XLIM en utilisant  

o Un banc spécifiquement étalonné pour les mesures CW et extraire les lois de 

commande. 

o Un banc spécifiquement étalonné pour les caractérisations temporelles de l’AP 

sous condition de suivi d’enveloppe en présence de signaux modulés. Ce banc 

de mesure a permis de caractériser l’AP réalisé au cours de ce travail lorsqu’il 

est intégré dans un système de suivi d’enveloppe. 

V.3.1. Caractérisation de l’AP. 

Plusieurs types de caractérisations ont été réalisés sur l’AP pour différents 

fonctionnements des deux étages le constituant afin d’extraire les points de polarisation 

optimaux selon le compromis convoité. Ainsi, dès les premières caractérisations fréquentielles 

en régime CW, différents jeux de polarisation ont été appliqués sur les deux étages. Les deux 

étages ont été testés, en même temps, pour un fonctionnement allant de la classe AB- à la 

classe AB. 

Des tests ont aussi été effectués lorsque le premier étage est polarisé en classe AB et le 

deuxième étage fonctionnant de la classe AB- et en classe AB. Comme prévu par les 

simulations CW multipolarisations, l’application de la technique de suivi d’enveloppe sur les 

deux étages permet d’obtenir des meilleures performances en PAE le long de l’OBO (>8 dB). 

Ces caractérisations ont été réalisées sur l’intégralité de la bande passante de fonctionnement 

[17-20] GHz.  

Le démonstrateur a été placé sur un module de ventilation afin de contrôler la température 

de fond du support de test. Celle-ci est régulée à 25°C. 

V.3.1.1. Mesures fréquentielles CW. 

La Figure V.7 représente le synoptique du banc de mesure fort signal en connectorisé 

d’UMS fondé sur l’utilisation de l’analyseur de réseau microondes commercial appelé PNA-X 

(N5242A -10MHz~26.50GHz) de Keysight ©. 
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Figure V.7 : Banc de mesures fréquentielles fort signal CW de puissance d’UMS. 

Ce banc de mesure est constitué principalement de : 

 Deux préamplificateurs d’instrumentation fonctionnant dans leurs zones linéaires et 

permettant de fournir le niveau de puissance requit au niveau de l’entrée du dispositif 

sous test 𝜋𝑒,𝐴𝑃 (AP), 

 Un coupleur bidirectionnel permettant de prélever les niveaux de l’onde de puissance 

incidente dans le plan 𝜋𝑒,𝑃𝑁𝐴−𝑋, et de l’onde de puissance réfléchie dans le plan 

𝜋𝑠,𝑃𝑁𝐴−𝑋 

 Un atténuateur placé au niveau de la chaine de sortie afin de protéger le PNA-X. 

L’impédance présentée au dispositif sur son accès RF de sortie est égale à 50 

 Quatre alimentations DC Keysight © qui délivrent les tensions de polarisation VGS01, 

VDS01, VGS02 et VDS02. 

 Le courant total consommé par l’AP est aussi mesuré à l’aide d’une pince 

ampèremétrique (sonde de courant à effet Hall) placée au niveau des accès support 

de test des polarisations des drains des deux étages de l’amplificateur (driver et étage 

de puissance). Cette sonde est connectée à un oscilloscope pour la mesure du courant 

total. 

L’AP a été placé sur un dispositif de refroidissement par air thermoélectrique à effet Peltier 

afin de contrôler la température de fond du support de test. Celle-ci a été fixée à 25°C. 

La procédure d’étalonnage du banc repose sur un étalonnage en puissance. Elle est 

réalisée en deux étapes pour plusieurs fréquences d’excitation comprises entre 18.5 et 

19.50GHz avec un pas de 50MHz : 

 Etalonnage en puissance à l’entrée de l’AP :  
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L’étalonnage absolu dans le plan d’entrée de l’AP (𝜋𝑒,𝐴𝑃) consiste à évaluer les pertes 

∆Pgene(f) entre les plans 𝜋𝑔,𝑃𝑁𝐴−𝑋 et 𝜋𝑒,𝐴𝐻𝑃 d’une part et les pertes ∆Pe(f) entre les plans 

𝜋𝑔,𝑃𝑁𝐴−𝑋 et 𝜋𝑒,𝑃𝑁𝐴−𝑋 d’autre part à l’aide d’une sonde de puissance de référence relié 

au PNA-X pour la lecture des puissances. La connaissance de ∆Pgene(f) et ∆Pe(f) 

permet de déduire précisément la puissance disponible Pe(f) à l’entrée de l’AP. 

 Etalonnage en puissance à la sortie de l’AP :  

Cette procédure consiste à connecter l’accès d’entrée RF (plan 𝜋𝑒,𝐴𝑃) à l’accès de 

sortie RF (plan 𝜋𝑠,𝐴𝑃) à l’aide de la ligne de transmission « Thru » dont la matrice [SThru] 

est connue. L’étalonnage absolu dans le plan de sortie de l’AP (𝜋𝑠,𝐴𝑃)  consiste à 

évaluer les pertes Ps(f) entre les plans 𝜋𝑠,𝐴𝑃 et 𝜋𝑠,𝑃𝑁𝐴−𝑋 en tenant compte de [SThru]. 

La connaissance de Ps(f) permet de calculer précisément la puissance Ps(f) à la sortie 

de l’AP. 

La Figure V.8 présente les principales performances en puissance mesurées à 19GHz 

pour 2 polarisations, en comparaison des performances simulées (rendement en puissance 

ajoutée (PAE), le gain en puissance (GP), la compression du gain (ΔAM/AM) et la conversion 

en phase (ΔAM/PM)) de l’AP simulé et l’échantillon 2 mesuré avec le banc de mesure 

fréquentiel d’XLIM. Ces résultats sont obtenus dans les plans du support de test après la 

correction par |S21Thru|. 

 

Figure V.8 : Principales performances en puissance de l'AP: Mesures (symbole carré) et simulation (en 

pointillés) : PAE, GP, ΔAM/AM et ΔAM/PM à la fréquence fondamentale f0=19GHz. L’AP est polarisé en 

classe AB- (VDS0=5V, JDS0=40 mA/mm) et en classe AB+  (Vds0=20V, JDS0=200 mA/mm). 

Une bonne concordance est observée entre les résultats obtenus par simulation et par la 

mesure fort signal CW de l’échantillon 2 de l’AP. Les résultats montrent que l’AP délivre une 

puissance maximale de l’ordre de 36 dBm. La PAE est de l’ordre de 35% le long de l’OBO de 

10dB. Le GP est de l’ordre de 12.5dB à 10dB d’OBO et de 19.3dB à la puissance maximale de 

sortie. La compression maximale du gain mesuré et simulé (à PS=36dBm et PS=26dBm) est 

de l’ordre de 4dB. 
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Les allures des conversions d’amplitude et de phase relatives (∆AM/AM et ∆AM/PM), 

mesurées et simulées, sont très proches. Cependant, en fonctionnement classe AB 

(VDS0=20V) un léger écart de 2° est relevé entre la conversion de phase relative mesurée et 

celle simulée. Cette différence peut être due au modèle électrique du transistor. 

En fonctionnement en classe AB-, la PAE simulée est légèrement supérieure à celle 

mesuré. Cet écart s’explique par la difficulté de modéliser finement le transistor GH15 pour 

des tensions de polarisation de drain inférieures à 8V.  

La Figure V.9 présente les résultats de mesure de PAE et du gain en puissance GP de 

l’échantillon 1 mesuré avec le banc de mesure fréquentiel d’UMS. Les mesures ont été 

effectuées pour des tensions de polarisations de drain qui varient de 8V à 19V. A 19GHz, les 

performances de l’AP en termes de PAE et de gain en puissance GP sont tracées pour une 

puissance de sortie maximale PS,max=35.4 dBm et à un OBO de 8 dB lorsque la tension VDS0 

passe à 8V. L’OBO varie de 6.5dB à 9.5 dB dans la bande de fréquence [17-20GHz]. Il 

augmente avec la fréquence de fonctionnement. 

 

Figure V.9 : PAE et GP mesurées dans la bande de fréquence [17-20]GHz à PS,max et à OBO=8dB. 

Dans la bande de fréquence [17-20] GHz, à PS,MAX , la PAE varie entre 27% et 37% avec 

un gain en puissance GP quasi-constant de l’ordre de 16 dB. A 8 dB d’OBO la PAE varie entre 

22% et 39.5% et GP varie de 11.5dB à 16dB. 

Les caractérisations multipolarisation de drain des deux échantillons de l’AP en régime 

fort signal CW à 17/18/19 et 20 GHz montrent que l’AP conçu rejoint les spécifications du 

cahier des charges en présentant le maximum de PAE associée à un gain en puissance 

supérieur à 10dB le long de l’OBO (8dB). 

V.3.1.2. Mesures temporelles CW / modulés. 

La caractérisation de l’AP sous conditions de suivi d’enveloppe en présence de signaux 

sur porteuse modulée a nécessité le développement d’un banc de mesure spécifique. 

Le synoptique du banc de mesures temporelles 8 canaux développé en interne au 

laboratoire XLIM est montré sur la Figure V.10. 
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Figure V.10 : Synoptique du banc de mesure temporel d’XLIM fondée sur l’utilisation d’un 

récepteur/numériseur ultra rapide (1.6 GS/s) à 8 canaux (Référence : M9703A DC~2GHz). 

Ce banc de mesure est constitué principalement de : 

 Un récepteur/numériseur ultra rapide (1.6 GS/s) à 8 canaux de Keysight (Référence : 

M9703A DC~2GHz), 

 Un générateur SMBV de signaux modulés vectoriels de Rohde & Schwarz R&S®, 

 Un générateur SMR de R&S® utilisé en mode Up Converter permettant de transposer 

le signal modulé autour de la bande utile (f0), 
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 Un préamplificateur d’instrumentation fonctionnant dans sa zone linéaire et permettant 

de fournir le niveau de puissance requit au niveau de l’entrée du dispositif sous test 

𝜋𝑒,𝐴𝐻𝑃, 

 Deux coupleurs bidirectionnels placés en entrée 𝜋𝑒,𝐴𝑃 et en sortie 𝜋𝑒,𝐴𝑃 de l’AP 

permettant respectivement de prélever les ondes de puissance, incidente (a1), 

réfléchie (b1), incidente (b2) et réfléchie (a2), en entrée et en sortie du dispositif sous 

test, 

 Un générateur de signaux arbitraires (AWG :Arbitrary Wave Generator) AFG3252 de 

Tektronix couvrant une bande passante de 240MHz qui reproduit la variation de 

l’enveloppe du signal modulé en bande de base, 

 Un bloc (Matlab) de traitement de signaux numériques I(t) et Q(t) permettant d’envoyer 

les signaux IQ et d’envoyer le signal de commande de la tension de drain de l’AP, 

 Un amplificateur de haute tension linéaire à gain variable couvrant la bande de 

fréquence DC-5MHz. Cet amplificateur a une impédance de sortie nulle et fournit le 

courant BF nécessaire à la polarisation dynamique de l’AP, 

 Une sonde de tension placée au niveau de l’accès support de test de polarisation de 

drain de l’AP. Cette sonde est connectée à la voie V_BF du récepteur pour la mesure 

de la tension de polarisation drain VDS0(t) appliquée aux deux accès drains de l’AP ( 1er 

et 2ème étage), 

 Une pince ampèremétrique (sonde de courant à effet Hall) placée au niveau de l’accès 

support de test de polarisation de drain de l’AP. Cette sonde est connectée à la voie 

I_BF du récepteur et permet d’accéder au courant de drain total consommé par l’AP, 

 Deux amplificateurs de faible bruit couvrant une bande passante de 200MHz placés 

derrière les sondes de courant et de tension, 

 Deux alimentations DC de Keysight © qui génèrent les tensions de polarisation VGS01 et 

VGS02. 

L’AP a été placé sur un système de refroidissement de type « Peltier » afin de contrôler 

la température de la puce.  

Les caractérisations CW et modulés ont été effectuées sur le même banc de mesure à 

17, 18, 19 et 20 GHz. La Figure V.11 montre la configuration du récepteur et du traitement des 

données de mesure sous MATLAB et ADS. 
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Figure V.11 : Configuration du récepteur pour les caractérisations à 19GHz et acquisition et 

traitement des données sous MATLAB et ADS. 

Le fonctionnement de récepteur est fondé sur le principe du sous-échantillonnage passe-

bande réalisé avec des circuits de type THA (thèse de L. AYARI [52]). Les signaux centrés à 

une fréquence porteuse f0 (f0 =17/18/19/20 GHz) sont translatés en FI autour de 100 MHz, puis 

numérisés. La période de répétition de la trame de modulation est de 100 s, soit ybe 

fréquence de 10 kHz. Ainsi une bande de 8 MHz centré sur f0 est translatée en FI, numérisée, 

puis appliquée à un traitement FFT pour en extraire 801 composantes fréquentielles RF. 

Par ailleurs, les voies BF sont directement numérisées et 401 composantes fréquentielles 

sont extraites allants du DC à 4 MHz par pas de 10 kHz. Les 4 signaux RF et les 2 signaux BF 

sont corrigés par une procédure d’étalonnage expliquée ultérieurement. Les données 

corrigées sont enregistrées dans un fichier de type gmdif, directement exploitable par 

l’environnement Data Display de ADS, sous la forme d’une simulation HB 2-tons avec 2 

fréquences de base : 10 kHz et f0, avec les ordres respectifs : 400 et 1, et avec un ordre 

maximal d’intermodulation de 401. Il est ainsi possible d’utiliser les routines Python décrites 

précédemment, pour évaluer l’EVM, par exemple, ou calculer la puissance, depuis 

l’environnement Data Display de ADS. L’étalonnage RF consiste à déterminer les 801 

composantes fréquentielles RF de a1, b1, a2 et b2 dans les plans 𝜋𝑒,𝐴𝑃 et 𝜋𝑠,𝐴𝑃 . Ceci est 

réalisé par un étalonnage SOLR en présence d’un signal modulé multi-ton avec profil de phase 

de Schroeder [52]. 

L’étalonnage BF consiste à déterminer avec précision, vin (f) et le courant iin (f) dans le plan 

𝜋𝐵𝐹,𝐴𝑃 à partir de la mesure de la tension vBF (f), image de vin (f), et de la tension iBF (f), image 

du courant iin (f). Les 2 tensions vBF (f) et iBF (f) sont numérisées par le récepteur. Pour ceci, 

une 3ème voie BF du récepteur a été ajoutée : vref (f), qui permet de mesure vin (f) à travers un 

atténuateur de 20 dB, présentant une impédance de 53Ω + j0 sur la bande BF considérée (0-

4 MHz). L’atténuateur et le câble associé présentent un retard 𝜏 = 14𝑛𝑠 et une atténuation en 

tension 𝛼 = 0.1053. Ainsi la relation entre vin (f) et la tension mesurée vref (f) est : 
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𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑓) = 𝛼 ∙ 𝑒−𝑗2𝜋𝑓𝜏 ∙ 𝑣𝑖𝑛(𝑓) 

: f dans la bande 0 − 4 MHz 
(V.1)  

 

Figure V.12: Principe d’étalonnage BF absolu en courant et en tension. 

Les coefficients de corrections des courant et tension BF sont déduits à partir de la tension 

de référence et sont données par les équations suivantes : 

 

 
𝐾𝑣(𝑓) =

𝑣𝑖𝑛(𝑓)

𝑣𝐵𝐹(𝑓)
=

𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑓) ∙ 𝑒𝑗2𝜋𝑓𝜏

𝑣𝐵𝐹(𝑓) ∙ 𝛼
: 

𝑐𝑜𝑒𝑓𝑓𝑖𝑐𝑖𝑒𝑛𝑡 𝑑𝑒 𝑐𝑜𝑟𝑟𝑒𝑐𝑡𝑖𝑜𝑛 𝑑𝑒 𝑙𝑎 𝑡𝑒𝑛𝑖𝑜𝑛 𝐵𝐹 

(V.2)  

 

𝐾𝑖(𝑓)[𝐴. 𝑉−1] =

𝑣𝑖𝑛(𝑓)
53

⁄

𝑖𝐵𝐹(𝑓)
=

𝑣𝑟𝑒𝑓(𝑓) ∙ 𝑒𝑗2𝜋𝑓𝜏

𝑣𝐵𝐹(𝑓) ∙ 53 ∙ 𝛼
: (V.3)  

Ces coefficients permettent de déduire avec précision la tension et le courant BF dans le 

plan 𝜋𝐵𝐹,𝐴𝐻𝑃 avec : 

 

 

𝑣𝐵𝐹,𝐴𝐻𝑃(𝑓) =  𝑣𝐵𝐹(𝑓) × 𝐾𝑣(𝑓): 

𝑡𝑒𝑛𝑠𝑖𝑜𝑛 𝐵𝐹 𝑑𝑎𝑛𝑠 𝑙𝑒 𝑝𝑙𝑎𝑛 𝜋𝐵𝐹,𝐴𝐻𝑃 
(V.4)  

 𝑖𝐵𝐹,𝐴𝐻𝑃(𝑓) =  𝑖𝐵𝐹(𝑓) × 𝐾𝑖(𝑓): 

𝑐𝑜𝑢𝑟𝑎𝑛𝑡 𝐵𝐹 𝑑𝑎𝑛𝑠 𝑙𝑒 𝑝𝑙𝑎𝑛 𝜋𝐵𝐹,𝐴𝐻𝑃 
(V.5)  
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Les équations ci-dessus permettent d’accéder aux valeurs de l’impédance active BF et de 

la puissance BF. 

Avant d’appliquer le suivi d’enveloppe, il faut extraire la loi de commande reliant la 

polarisation dynamique à l’amplitude du signal modulé présent en entrée de l’AP. Ainsi, le banc 

de mesure XLIM a été utilisé pour extraire 4 lois de commande avec excitation CW et 

multipolarisation aux 4 fréquences 17/18/19/20 GHz. Les 4 figures suivantes représentent ces 

extractions. 

 

Figure V.13: Mesures CW et loi de commande à f0= 17GHz. 

 

Figure V.14: Mesures CW et loi de commande à f0= 18GHz. 
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Figure V.15: Mesures CW et loi de commande à f0= 19GHz. 

 

Figure V.16: Mesures CW et loi de commande à f0= 20GHz. 

Les lois de commande relient la tension VDS0(t) ( tension de polarisation de drain du driver 

et de l’AP) à l’onde incidente a1(t) dans le plan 𝜋𝑒,𝐴𝑃. Cette onde est directement 

proportionnelle au signal modulé généré par le SMBV (Figure V.10). Les lois de commande à 

17/18 et 19 GHz sont à gain constant entre 16 et 17 dB. La loi de commande à 20 GHz est 

extraite avec une variation de gain de 3 dB dans la dynamique de l’AP. Cette variation de gain 

sera corrigée par ajout de DPD. 

Les caractéristiques du signal modulé sont les suivantes : 

 Signal 16 QAM, filtrage en racine de cosinus surélevé avec facteur de retombée 

=0.5, débit symbole = 1 MSym/s, 100 symboles, PAPR =4,7 dB. 
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 Signal 64 QAM, filtrage en racine de cosinus surélevé avec facteur de retombée 

=0.5, débit symbole = 1 MSym/s, 200 symboles, PAPR =6,7 dB. 

Le signal modulé est émis par le générateur SMBV (Figure V.12) et le signal de 

commande de polarisation est généré par l’AWG (Figure V.12). Les deux générateurs SMBV 

et AWG sont synchronisés en fréquence par 10 MHz et en temps par un trigger commun. 

Le signal BF généré par l’AWG est issu de l’application de la loi de commande à 

l’amplitude du signal modulé, comme le montre la figure suivante : 

 

Figure V.17: Application de la loi de commande au signal modulé M-QAM. 

Après application de la loi de commande, le banc de mesure nous permet de mesurer les 

ondes incidentes et réfléchies en entrée et en sortie de l’AP, et tension/ courant de polarisation 

sur le drain. Il est ainsi possible d’extraire de ces mesures :  

 Le critère de linéarité EVM sur l’onde b2, 

 Le critère de linéarité ACPR sur l’onde b2, 

 La puissance instantanée BF, 

 La puissance instantanée RF autour de f0 en entrée et en sortie de l’AP, 

 Le gain en puissance moyen, 

 La PAE moyenne 

Par exemple, à 17 GHz pour la modulation 16 QAM, nous obtenons :  

 PS,MAX = 34 dBm, 

 PS,Moy = 29.5 dBm, 

 PAEMoy = 36.3 %, 

 EVM = 8.2 % 

 ACPRR/L= -21.4/ -20.7 dB. 

Les performances en puissance sont atteintes, en revanche la linéarité est fortement 

dégradée. Nous décidons alors d’ajouter une avance « logicielle » entre la génération de la 

trame de polarisation dynamique et la génération de la trame IQ du signal modulé. 
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Afin de trouver la bonne valeur, nous réalisons un balayage comme le montre la figure 

suivante : 

 

Figure V.18: Optimisation de l’avance de VDS0(t) par rapport à I/Q (t). 

Nous obtenons alors l’EVM en fonction de l’avance entre l’AWG et le SMBV. Le minimum 

de EVM nous donne l’avance optimale. Nous remarquons l’insensibilité de la PAE à cette 

avance. 

Par la suite pour les autres mesures, l’avance optimale sera environ de 300 ns. Ceci 

correspond au retard de 300 ns introduit par l’amplificateur BF ayant une fréquence de coupure 

de 5 MHz. 

Après application de cette avance, le critère EVM est alors de 2,9%. Par application d’une 

DPD sans mémoire [53] nous obtenons les performances suivantes : 

 PS,MAX = 34,3 dBm, 

 PS,Moy = 29.7 dBm, 

 PAEMoy = 37.5 %, 

 EVM = 1.3 % 

 ACPRR/L= -38.4/ -40.4 dB. 

Afin de comparer avec un amplificateur à polarisation fixe, nous réalisons les mêmes 

mesures en fixant VDS0=15V, avec le même signal modulé en appliquant la DPD sans 

mémoire.  Nous obtenons les résultats suivants : 

 PS,MAX = 33.9 dBm, 

 PS,Moy = 29 dBm, 

 PAEMoy = 20 %, 
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 EVM = 0.9 % 

 ACPRR/L= -38/ -38 dB. 

Les deux mesures sont réalisées afin d’avoir la même puissance crête en sortie. Ainsi 

pour une linéarité équivalente, l’amplificateur à suivi d’enveloppe, nous permet d’obtenir 17,5 

points de PAE en plus. Ce résultat s’illustre par la figure suivante : 

 

Figure V.19: « PAE dynamique » en présence de signaux modulés. 

La figure précédente représente les 2 « rendements dynamiques » en fonction de la 

puissance de sortie instantanée, ainsi que les 2 PAE moyennes en fonction des 2 puissances 

de sortie moyennes. L’intérêt de l’application de la technique de suivi d’enveloppe couplée à 

une DPD est clairement démontré par rapport à un fonctionnement à polarisation fixe. Nous 

soulignons que le rendement ne prend pas en compte la consommation de l’amplificateur BF.  

Les autres mesures réalisées en variant la fréquence porteuse et la modulation sont 

résumés dans le Tableau V.2. Ce tableau conforte les conclusions réalisées précédemment 

pour 17 GHz. Toutefois nous notons une puissance maximale de sortie atteignant le cahier 

des charges fixé, c’est-à-dire PS,MAX= 4W, pour 19 et 20 GHz, cette observation est validée par 

les lois de commande extraites à 19 et 20 GHz ayant 36 dBm comme puissance crête (Figure 

V.15 et Figure V.16). 
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Tableau V.2 : Résultats de mesure de l’ETPA avec DPD en présence d’un signal 16 QAM (PAPR=4.7 

dB) et d’un signal 64 QAM (PAPR=6.7dB). Les résultats donnés sont obtenus avec un une avance 

optimale de la commande BF VDS(t) par rapport au signal RF. 

   PS,MAX[dBm] PS,MOY[dBm] 𝑃𝐴𝐸(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ [%] 
EVM 
[%] 

ACPR[dBc] 

f0 
17GHz 

16 
QAM 

ETPA 34.3 29.7 37.5 1.3 -38/ -40 

VDS0=15V 33.9 29 20 0.9 -38/ -38 

64 
QAM 

ETPA 34.6 28.7 38 1.4 -38/ -37 

VDS0=15V 34.2 27.8 17.6 1.3 -38/ -43 

f0 
18GHz 

16 
QAM 

ETPA 34.1 29.4 35.7 1.7 -37/ -35 

VDS0=15V 34 29.2 22.3 1.2 -34/ -37 

64 
QAM 

ETPA 33.8 28 37.9 2 -34/ -34 

VDS0=15V 33.9 28.1 20.2 1.2 -37/ -37 

f0 
19GHz 

16 
QAM 

ETPA 36 30.7 40 2 -33/ -35 

VDS0=20V 36 31.6 26 2 -32/ -37 

64 
QAM 

ETPA 36 29.7 41.1 1 .6 -37/ -35 

VDS0=20V 36 29.8 20.2 1.5 -37/ -39 

f0 
20GHz 

16 
QAM 

ETPA 36 30.8 40.3 1.8 -38/ -39 

VDS0=20V 35.9 31 24 1.3 -35/ -37 

64 
QAM 

ETPA 36.6 30 40 2.1 -38/ -38 

VDS0=20V 36 29.3 18.6 1.7 -40/ -37 



Chapitre V. Simulations et caractérisations de l’AP pour application APSE en présence de 
signaux modulés. 

153 

 

Conclusion. 

Ce chapitre a présenté les résultats des différentes caractérisations réalisées sur 

l’amplificateur de puissance conçu pour des applications APSE. Ces résultats ont été 

comparés à ceux publiés jusqu’à présent. 

Le Tableau V.3 présente l’état de l’art des Amplificateurs de Puissance à Suivi 

d’Enveloppe (APSE) en nitrure de gallium. A notre connaissance, à ce jour un seul APSE 

fondé sur l’utilisation d’un AP 3 étages à base de transistors HEMT GaN 0.15 m fonctionnant 

en bande K a été présenté dans[54]. De ce fait, l’APSE réalisé lors de ce travail de thèse est 

principalement comparé à cette référence. Cependant, les performances obtenues avec 

d’autres APSE fonctionnant à des fréquences plus basses (bande S et X) sont montrées. Une 

dernière comparaison est montrée avec les performances obtenues avec un APD 2 étages à 

base de transistors HEMT GaN 0.2 m fonctionnant en bande K. 

Tableau V.3: Comparaison de l'APSE avec d'autres APSE de l'état de l'art mondial fondés sur l'utilisation 

de la technologie HEMT GaN 0.15 µm. 

 [55] [56] [57] [54] APSE 

Année 2018 2019 2019 2019 2020 

Fréquence [GHz] 3.6-4 9.57 19 19.8 17-20 

Type de SE Discret Discret ____ Discret Continu 

Signal en bande de base 
20 MHz 

LTE 

10MHz 

LTE 
____ 

50 MHz 
NPR 

1MHz 

64 QAM 

PAPR [dB] 6.5 11.3 3 10 7 

GP,moy [dB] 12.3-13.6 22 17.4 30 17-19 

PS,MAX [dBm] 31.2-31.5 41.3 36.1 36 34.5-36.5 

𝑃𝐴𝐸(𝑡)̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅ ̅̅  @ OBO=PAPR 

dB [%] 
39.5-46.8 34.5 44.8 25l 35-41 

Linéarité -50a 3.9b 15c 25c 1.3-2b 

Surface puce AP GaN 
[mm2] 

____ 6.84 11.9 8 8 

 L’indice (l) indique que la valeur indiquée est lue sur la figure. 

 L’indice (a) indique que la linéarité est évaluée en termes d’ACLR1 exprimé en dBc. 

 L’indice (b) indique que la linéarité est évaluée en termes d’EVM exprimé en %. 

 L’indice (c) indique que la linéarité est évaluée en termes de NPR exprimé en dB. 

A notre connaissance l’amplificateur de puissance pour des applications de suivi 

d’enveloppe continu en bande K [17-20GHz] réalisé au cours de ce travail de thèse est  le 

premier APSE présentant des performances rejoignant l’état de l’art mondial des APs à haut 

rendement fonctionnant en bande K.
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Conclusion générale et perspectives 

Ce manuscrit a présenté le travail réalisé au cours de cette thèse qui s’inscrit dans le 

cadre d’un contrat CIFRE avec la société UMS. Ce travail a permis de démontrer le potentiel 

de la technologie HEMT GaN GH15-10 d’UMS pour des applications de suivi d’enveloppe en 

bande K. Ceci a été effectué en présentant l’étude et la mise en œuvre d’une nouvelle méthode 

de conception d’un amplificateur de puissance 4 W fonctionnant en bande K en vue de 

l’application de la technique de suivi d’enveloppe. Cette dernière, lorsqu’elle est appliquée aux 

amplificateurs de puissance à haut rendement, offre un haut rendement moyen associé à une 

bonne linéarité en présence de signaux à enveloppe variable utilisés par les systèmes de 

télécommunications actuels ayant un PAPR élevé et une distribution statistique d’enveloppe 

centrée autour d’une puissance de sortie en dessous de la d’une puissance de sortie 

maximale.  

Dans le but d’étudier le fonctionnement de l’amplificateur de puissance en présence de 

signaux sur porteuse modulée, un premier chapitre a servi à présenter les principales 

caractéristiques de ces signaux et les principaux types de distorsions engendrées par les 

composants actifs non linéaires. Les principaux critères de performances permettant d’évaluer 

la qualité du fonctionnement des amplificateurs de puissance microondes en régime CW et en 

présence de signaux à forts PAPRs ont été montrés. 

Une comparaison entre les différentes techniques d’amélioration du rendement a été 

effectuée dans le deuxième chapitre. Celle-ci a permis de conclure que la technique de suivi 

d’enveloppe semble être la mieux adaptée aux applications fonctionnant en bande K 

demandant une largeur de bande passante RF>10%. Le principe de fonctionnement du 

système de suivi d’enveloppe et une étude théorique de l’amélioration du rendement d’un 

amplificateur de puissance classe B apportée par l’application de cette technique ont aussi été 

présentés.  

Le potentiel d’utilisation des différentes technologies et structures des transistors de 

puissance à haut rendement a été étudié dans le troisième chapitre. Cette analyse a montré 

l’intérêt de l’utilisation de la structure HEMT en technologie AlGaN/GaN pour des applications 

de suivi d’enveloppe en bande K. Le modèle du transistor GH15-10 utilisé pour la conception 

de l’AP et ses principales limitations technologiques ont été présentés. Il convient de noter que 

le modèle de transistor utilisé, bien qu’il soit finement réalisé, n’est pas parfaitement adapté à 

une conception d’amplificateur de puissance orientée à une application de suivi d’enveloppe. 

Une première évaluation de la validité du modèle électrique du transistor utilisé pour une future 

application du principe de suivi d’enveloppe a été effectuée en le mesurant et en le simulant 

en régime CW multipolarisation de drain. Cette étude a montré que le HEMT GH15 d’UMS 

présente des performances satisfaisantes en régime CW  lorsqu’il est polarisé à des tensions 

de drains plus faibles.  

L’originalité principale de l’APSE conçu est c’est qu’il est reconfigurable en fonction de la 

loi de commande qui lui est appliquée. 

La méthode de conception mise en œuvre permettant d’aboutir à la réalisation d’un 

amplificateur de puissance en technologie MMIC délivrant 4W adapté à une application de 

suivi d’enveloppe en bande K a été détaillée dans le chapitre quatre. Celui-ci a présenté les 

différentes simulations BF et RF appliquées à l’amplificateur de puissance 2 étages. Ces 

simulations ont permis d’adapter la conception à une future application de la technique de suivi 
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d’enveloppe avec des signaux sur porteuse modulée pouvant couvrir une bande de fréquence 

de 150MHz autour d’une fréquence d’utilisation dans la bande [17-20GHz]. La méthode de 

conception utilisée a permis de respecter le cahier des charges tout en contournant les 

contraintes liées à une conception adaptée à l’application de la technique de suivi d’enveloppe. 

En effet, le circuit final rejoint les spécifications du cahier des charges. La méthode d’extraction 

et d’application de la loi de commande sur les polarisations de drains des deux étages de l’AP 

simulé ont été présentées dans la même partie. Le bon fonctionnement de l’APSE a été vérifié 

en régime CW avec une loi de commande à gain constant et à PAE maximale. 

Afin d’évaluer les performances de l’AP sous conditions de suivi d’enveloppe en présence 

de signaux modulés, un outil de simulation innovant a été développé à XLIM au cours de ce 

travail de thèse. Le principe de la co-simulation ADS/Python utilisée dans cet outil a été 

présenté dans le même chapitre. Cette simulation HB2tons a permis de simuler l’amplificateur 

de puissance conçu sous condition de suivi d’enveloppe en équilibrage harmonique en 

présence de signaux modulés de type N-QAM. Cet outil de simulation offre la possibilité aux 

concepteurs de simuler les amplificateurs de puissance microondes, constitués de blocs de 

paramètres S représentés dans le domaine fréquentiel, en présence de signaux modulés. 

Ainsi, les performances des amplificateurs de puissance microondes peuvent être évaluées 

dans les mêmes conditions de mesures lorsque des signaux télécoms à forts PAPRs sont 

appliquées.  

Le cinquième chapitre, a présenté les résultats des différentes compagnes de 

caractérisation de l’AP conçu seront présentés et comparés aux résultats des simulations. Les 

différents bancs de mesures fréquentiels utilisées pour les caractérisations des amplificateurs 

de puissance conventionnels en faible et en fort signal ont été présentés. Les caractérisations 

de l’APSE ont nécessité le développement d’un banc de mesure temporelle spécifique 

innovant au sein du laboratoire XLIM. Celui-ci, a permis de mesurer l’AP conçu dans la bande 

de fréquence RF [17-20GHz] lorsqu’il est soumis à la technique de suivi d’enveloppe en 

présence de signaux modulés de type 16 et 64QAM.  

A la fin de ce chapitre, la comparaison entre les performances de l’AP à polarisation fixe 

et sous conditions de suivi d’enveloppe ont montré que l’application de la technique de suivi 

d’enveloppe permet d’améliorer le rendement et la linéarité de l’AP sur un large recul en 

puissance de sortie. A notre connaissance, l’APSE présenté dans ce travail de thèse est le 

premier réalisé en bande K et présentant des résultats qui sont dans l’état de l’art mondial en 

termes de rendement, de largeur de bande passante et de linéarité. De plus, l’AP réalisé est 

reconfigurable et peut fonctionner : à rendement maximal, à linéarité optimale ou à un 

compromis entre les deux. En choisissant une loi de commande VDS(t) adéquate l’utilisateur 

peut faire fonctionner l’AP dans l’optimum souhaitable selon le type d’application visée.  

Une voie de recherche expérimentale concernant l’automatisation du banc de mesure 

temporelles sous condition de suivi d’enveloppe, parait comme une suite intéressante du 

travail effectué au cours de cette thèse. Ce prolongement permettra d’optimiser 

dynamiquement le décalage entre le signal RF et la tension de commande BF VDS(t). Comme 

indiqué précédemment, une modélisation de transistor de puissance adaptée à la technique 

de suivi d’enveloppe peut permettre de simuler plus finement le comportement des 

amplificateurs de puissances microondes sous condition de suivi d’enveloppe. Finalement, 

une co-conception du modulateur de polarisation de drain et de l’amplificateur de puissance 

permet au concepteur d’avoir une vue globale du système de suivi d’enveloppe afin d’optimiser 

conjointement les performances des deux fonctions interagissant ensemble.
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Etude et conception d’un amplificateur de puissance GaN en technologie MMIC 
fonctionnant en bande K adapté aux systèmes de suivi d’enveloppe 

Ces travaux de thèse s’intègrent dans le cadre du processus d’amélioration continue de 
l’efficacité et de la linéarité des amplificateurs de puissance en présence des signaux sur 
porteuses  modulées utilisés par les systèmes de télécommunications modernes. Ces signaux 
présentent un PAPR élevé et une distribution statistique d’enveloppe centrée en-deçà de la 
valeur crête d’enveloppe. De ce fait, les amplificateurs de puissance conventionnel (classe AB 
à polarisation fixe) sont souvent surdimensionnés pour répondre aux besoins des industriels 
télécoms. La technique de suivi d’enveloppe a été utilisée pour augmenter la PAE le long de 
l’OBO (10 dB pour LTE) tout en gardant un gain en puissance constant associé à une bonne 
linéarité en termes de conversion d’AM/AM. Une méthode de conception d’amplificateur de 
puissance en technologie MMIC fondé sur l’utilisation des HEMTs GaN a été développée et 
utilisée pour concevoir un AP délivrant une puissance de sortie de 4W et fonctionnant en 
bande K [17-20GHz]. L’AP réalisé a été ensuite couplé à un modulateur numérique de 
polarisation de drain. L’ensemble AP et modulateur de polarisation constituant un système de 
suivi d’enveloppe appelé APSE a été caractérisé en termes d’efficacité et de linéarité en 
présence de signaux modulés. L’APSE montre des performances très intéressantes 
comparées à celles obtenue avec un AP à polarisation fixe. En effet à un OBO de l’ordre de 
7dB, dans la bande [17-20GHz], la PAE est améliorée de [10-7.5 points]. La PAE moyenne le 
long de l’OBO varie entre 32 et 36% sur la bande considérée et elle est associée à une EVM 
variant entre 5 à 1.6% avec une DPD quasi-statique appliquée au signal en bande de base. 
Les caractérisations de l’APSE ont démontré l’intérêt de l’utilisation des amplificateurs de 
puissance à suivi d’enveloppe dans les systèmes de télécommunications modernes. 

Mots-clés : APSE, MMIC, HEMTs GaN, Signaux sur porteuse modulée, DPD, PAE, EVM. 

Study and design of a GaN power amplifier in K-band MMIC technology adapted to 
envelope tracking systems. 

This thesis work is part of the process of continuous improvement of the efficiency and linearity 
of power amplifiers in presence of signals on modulated carriers used in modern 
telecommunications systems. These signals have a high PAPR and a statistical envelope 
distribution centered below the envelope peak value. As a result, conventional power amplifiers 
(Class AB fixed bias) are often oversized to meet the needs of the telecom industry. The 
envelope tracking technique has been used to increase the PAE along the OBO (10 dB for 
LTE) while maintaining a constant power gain associated to a good linearity in terms of AM/AM 
conversion. A power amplifier design method in MMIC technology based on the use of GaN 
HEMTs has been developed and is used to design an AP delivering an output power of 4W 
and operating in K-band [17-20GHz]. The realized AP was then coupled to a digital drain bias 
modulator. The AP and bias modulator assembly constituting an envelope tracking system 
called APSE was characterized in terms of efficiency and linearity in presence of modulated 
signals. The APSE shows very interesting performances compared to those obtained with a 
fixed bias AP. Indeed, at an OBO of about 7dB, in the [17-20GHz] band, the PAE is improved 
by [10-7.5]. The average PAE along the OBO varies between 32 and 36% over the considered 
band and it is associated to an EVM varying between 5 and 1.6% with a quasi-static DPD 
applied to the baseband signal. 
The characterizations of APSE have demonstrated the interest of the use of envelope tracking 
power amplifiers in modern telecommunications systems. 

Keywords : APSE Envelope Tracking Power Amplifier, MMIC, GaN HEMTs, Signals on 
Modulated Carrier, DPD, PAE, EVM.
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