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Haut rendement, forte linéarité et large bande de fonctionnement sont les points clés 

de la conception d’amplificateur de puissance des prochains systèmes de 

communications radiofréquence. En effet les stations de base consomment à l’heure 

actuelle une quantité très importante d’énergie pour émettre des modulations de plus 

en plus complexes et gourmandes en bande passante. Les amplificateurs de puissance 

représentent une partie très importante de cette puissance consommée à cause de leur 

faible rendement en puissance ajoutée. Ceci entraine un encombrement maximum pour 

refroidir ces derniers afin de préserver leur durée de vie. Il est donc nécessaire de 

développer des stations de base à fort rendement en puissance ajouté pour minimiser 

l’impact écologique de celles-ci (émission gaz à effet de serre et consommation 

importante d’énergie). 

Afin de satisfaire ces nouveaux besoins, la technologie nitrure de gallium (GaN) a 

suscité beaucoup de publication et de travaux aux cours de ces dernières années pour le 

domaine de l’électronique hyperfréquence. Les transistors à haute mobilité électronique 

(HEMTs) sur nitrure de gallium (GaN) apparaissent comme étant une solution très 

prometteuses pour le domaine de l’amplification de puissance haut rendement et large 

bande. 

Pour des raisons économiques et de performances, de nombreux amplificateurs sont 

réalisés avec des transistors en boîtier. Des logiciels commerciaux de CAO sont 

généralement utilisés dans les procédures de conception afin de minimiser les coûts et 

être capable de réaliser un nombre important de circuits identiques. Or il est très 

difficile de réaliser un amplificateur à partir de transistors en boîtier en CAO, puisque 

les modèles dits « phénoménologiques », habituellement utilisés par les fondeurs, sont 

très difficiles à extraire. En effet, le comportement fortement dispersif du boîtier 

masque les autres éléments du transistor. 

Ces travaux de thèse s’inscrivent dans ce contexte. Le but ici est de développer une 

solution innovante pour la modélisation de transistor en boitier, et de l’appliquer plus 

particulièrement aux transistors HEMT GaN, pour ensuite l’intégrer dans un nouveau 

flot de conception d’amplificateurs de puissance large bande (>20% de bande relative) 

et haut rendement (>60%). 

Pour cela, dans le premier chapitre nous allons rappeler le fonctionnement des 

transistors HEMT GaN, ainsi que les moyens actuels pour les caractériser et les 
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modéliser. De plus, un état de l’art des travaux initiés par Xlim dans le domaine de la 

modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance sera établi, afin de mettre 

en place les outils qui ont servi à l’élaboration du nouveau modèle proposé dans cette 

thèse. 

Le second chapitre traite du nouveau modèle proposé, de la théorie à sa validation 

par mesures et simulations utilisant des signaux de type télécoms. La partie majeure 

abordée ici est la mise en œuvre complète d’une solution de modélisation de transistors 

HEMT GaN en boîtier, des mesures servant à l’identification et la validation de celui-ci 

en passant par l’extraction automatique sans optimisation. De plus, de par sa 

définition, ce modèle a été aussi appliqué à la modélisation multi-harmonique 

d’amplificateurs de puissance.  

Enfin le dernier chapitre abordera l’incorporation de ce nouveau modèle dans un 

nouveau flot de conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut 

rendement, ainsi que le développement d’une technique de contrôle d’impédances aux 

fréquences fondamentales et harmoniques. 

La conclusion générale présentera un bilan de ce travail, ainsi que les axes à 

approfondir à l’avenir. 
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I Introduction 

La technologie GaN qui émerge depuis une dizaine d’année propose de très bonnes 

caractéristiques pour la réalisation d’amplificateurs de très fortes puissances et très 

haut rendement. En effet, de par sa définition de matériel grand gap, le Nitrure de  

supporte de plus hautes températures et permet donc d’obtenir de plus fortes puissance 

en comparaison du Si ou de l’AsGa. C’est donc un très bon choix pour pouvoir concevoir 

des amplificateurs de puissance haut rendement et large bande. Les détails de ces 

avantages dans la conception d’amplificateurs de fortes puissances (HPA) sont 

explicités dans la suite. 

Le chapitre va s’articuler autour de quatre grands thèmes. 

Tout d’abord, nous présenterons une description des phénomènes physiques 

permettant à un transistor HEMT GaN de remplir sa fonction amplificatrice.  Son 

schéma électrique équivalent sera alors détaillé ainsi que ses effets limitatifs (thermique 

et pièges). 

Ensuite, une première méthodologie de modélisation fondée sur un schéma 

équivalent électrique non-linéaire sera présentée, son historique ainsi que ses différentes 

étapes. Celle-ci est une approche phénoménologique (boite grise), qui reste pour le 

moment la seule méthode largement utilisée pour la modélisation de transistor sur 

wafer avec la prise en compte des effets thermiques et de pièges. Nous verrons alors 

pourquoi cette méthode n’est pas suffisamment robuste pour modéliser des transistors 

en boitier sans connaissance précise du boitier et de la puce. Puis, une deuxième 

méthodologie de modélisations dédiées à la modélisation de transistors en boitier sera 

présentée, ainsi que sa méthode d’extraction et ses limitations 

Enfin dans la dernière partie de ce chapitre, nous verrons les travaux effectués pour 

la modélisation comportementale d’amplificateurs de puissance, et l’analogie qui peut 

être faite pour la modélisation non-linéaire de transistors. . Cette section inclura un état 

de l’art de la modélisation comportementale d’amplificateur, qui est une partie très 

importante sur laquelle nous présenterons notre nouvelle approche de modélisation 

dans le chapitre 2. 
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II Transistors HEMT’s GaN 

 Principe de fonctionnement II.1

Les transistors à haute mobilité électronique (HEMTs) sont des transistors à effets 

de champ. Ils sont composés principalement de trois couches de matériaux (figure 1-1), 

et possèdent trois électrodes (grille, drain, source). L’AlGaN et le GaN forme une 

hétérojonction (matériau à hauteurs de bande interdites différentes) qui induit un canal 

de conduction à haute mobilité. En effet l’hétérojonction confine les électrons libres 

dans un canal qui possède une très faible résistance dans le matériau non 

intentionnellement dopé (GaN), et apporte ainsi une mobilité d’électrons élevée. Cette 

couche est appelé́ gaz d’électrons à deux dimensions (2DEG : 2 Dimensional Electron 

Gas). Un schéma représentant une hétérostructure AlGaN/GaN utilisée dans les HEMT 

est exposée figure 1-1. 

 
Figure 1-1: Schéma en coupe d’un transistor HEMT 

La couche donneuse AlGaN n’est pas dopée ; les électrons du canal GaN proviennent 

du caractère piézoélectrique du matériau, et ce dernier est déterminé par la proportion 

d’aluminium de la couche donneuse AlGaN.  

En mode amplification de puissance haute-fréquence, la source est généralement 

commune (reliée à la masse). En appliquant une tension positive sur le drain, la 

circulation du gaz d’électrons, générant un courant électrique, peut alors débuter en 

raison de l’augmentation de la différence de potentiel entre la source et le drain. 

L’intensité́ du courant est contrôlée par la tension appliquée à la grille Vgs. 

L’augmentation de cette tension vers les valeurs négatives peut entrainer une déplétion 

de la région de grille et ainsi mener à moduler la densité d’électrons dans le canal. Ainsi 

SiC(Substrat),

GaN,(buffer),

AlGaN,(espaceur),

Source, Drain,
Grille,

Gaz,2DEG,
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une tension appliquée sur la grille d’un HEMT permet de contrôler le courant qui 

circule entre le drain et la source. 

 Caractéristiques électriques II.2

Les caractéristiques électriques équivalentes du transistor HEMT GaN seront  

décrites en détails dans cette partie. Le but est de mettre en évidence les principaux 

phénomènes électriques associés à la structure d’un transistor HEMT.  

II.2.1 Fonctionnement petit signal 

Dans cette première partie, nous décrirons les éléments électriques équivalent du 

transistor HEMT GaN en fonctionnement linéaire. Ces éléments électriques sont 

extraits de l’analyse de la structure d’un HEMT qui est décrite –dans les figures 1-2 et 

1-3.  

 
Figure 1-2 : Schéma électrique équivalent à l’hétéro-structure d’un HEMT 

 
Figure 1-3: Schéma électrique du transistor intrinsèque 

II.2.1.1 Conductance 

La conductance Gd de sortie est l’inverse de la résistance présentée en sortie Rds. Elle 

traduit la variation du courant de drain Ids en fonction de la tension de polarisation de 

drain Vds, pour une tension de polarisation de grille constante.  

 

Gd = 1
Rds

= ∂Id
∂Vds Vgs=cte

 <1.1> 
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II.2.1.2 Transconductance 

La transconductance Gm est une caractéristique très importante pour les transistors. 

En effet plus la transconductance est élevée, plus le gain en puissance va être 

important. Elle correspond à la variation de courant de drain Ids en fonction de la 

tension de polarisation de grille Vgs pour une tension de polarisation de drain Vds 

constante.  

 

Gm = ∂Id
∂Vgs Vds=cte

 <1.2> 

II.2.1.3 Capacités 

II.2.1.3.1 Capacité grille-source 

Cgs décrit la capacité entre la grille et la source. Elle dépend fortement de la partie de 

la jonction Schottky grille source. 

 

Cgs = ∂  Qg
∂  Vgs

Vgd = cte   <1.3> 

Qg correspond à la charge de la Zone Charge d’Espace (ZCE) de la jonction Schottky 

de grille. 

II.2.1.3.2 Capacité grille drain 

Cgd décrit la capacité entre la grille et le drain. Comme pour Cgs, sa valeur dépend de 

la quantité de charge dans la ZCE de la jonction Schottky de grille. 

 

Cgd = ∂  Qg
∂  Vgd Vgs  = cte   <1.4> 

Cette capacité Cgd limite les performances dynamiques du transistor de deux façons 

différentes :  

- Par couplage direct : Aux très hautes fréquences, Cgd relie directement la grille et 

le drain du transistor, par une rétroaction dangereuse qui peut amener des 

instabilités. 

- Par effet Miller : une partie de la valeur de Cgd est vue sur l’impédance d’entrée 

du transistor, limitant ainsi la bande de fonctionnement d’un éventuel 

amplificateur (l’impédance d’entrée va varier en fonction de la fréquence).  
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II.2.1.3.3 Capacité drain source 

La capacité Cds résulte de l’interaction capacitive dans le canal sous les contacts 

ohmiques de source et de drain. 

II.2.1.4 Eléments d’accès parasites 

Lorsqu’un transistor est physiquement réalisé, des éléments d’accès parasites 

s’ajoutent à la structure détaillée ci-dessus :  

 Rd et Rs représentent les résistances parasites dues aux contacts ohmiques et aux 

zones conductrices inactives du canal entre les métallisations de drain et source, 

et la limite de la zone déserte.  

 Lg, Ls et Ld sont des inductances parasites liées à la topologie du transistor (trous 

métallisés ou « Via-Holes », pont à air, peigne d’accès pour les transistors 

multi-doigts). L’environnement de mesure (fils thermosoudés, lignes d’accès, 

positionnement des pointes) peut être modélisé comme des inductances parasites 

supplémentaires. 

 Les capacités Cpg et Cpd représentent les capacités de plot du transistor.  

II.2.2 Fonctionnement fort signal 

Lorsque l’on utilise le transistor en régime fort signal, les excursions en tension et 

courant sont très importantes, la description linéaire présentée précédemment n’est 

donc plus valable. Nous allons voir par la suite quels sont les éléments à revoir pour 

modéliser correctement le transistor dans sa zone de saturation.  

II.2.2.1 Courant de drain 

L’effet fondamental d’un transistor HEMT est décrit par une source de courant 

commandée en tension. En régime linéaire cette source est approximée par ses dérivées 

en fonctions des tensions de commande de grille Vgs et de drain Vds autour du point de 

fonctionnement à savoir la transconductance gm et la conductance gd, respectivement. 

En régime fort signal, la source de courant de drain est non-linéaire, il n’est donc plus 

possible de faire l’approximation gm, gd. Cette source est commandée par les tensions Vgs 

et Vds (tension de grille et de drain respectivement).  
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Un exemple de réseau Ids en fonction de Vds pour différentes tensions Vgs est tracé en 

figure 1-4. 

 
Figure 1-4: Réseau I(V) typique d’un transistor GaN HEMT 

II.2.2.2 Capacités non linéaires 

Les capacités Cgd et Cgs deviennent non-linéaires pour de fortes excursions de tensions 

à leurs bornes (Vds et Vgs). 

Pour un fonctionnement classique type amplification de puissance (Vds>0), une 

description des capacités en une dimension (Vgs pour Cgs et Vgd pour Cgd) est suffisante. 

 
Cgs = f (Vgs )  <1.5> 

 
Cgd = f (Vgd )  <1.6> 

Cependant, pour une application telle qu’en mode commuté ou mélangeur froid 

(Vds<0), cette description est insuffisante, et l’on doit rajouter une dimension (Vds) à la 

description pour décrire le fonctionnement réel des capacités. 

 
Cgs = f (Vgs ,Vds )  <1.7> 

 
Cgd = f (Vgd,Vds )  <1.8> 

II.2.2.3 Diodes 

Les diodes grille source et grille drain sont des générateurs de courant non–linéaire 

représentant le courant positif présent sur la grille lors d’excursions très importantes de 

tensions en entrée Vgs et Vgd (voir figure 1-5). 
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Figure 1-5: Courant présent sur la grille lors d’excursion de tension positive sur la grille 

 Effets limitatifs II.3

II.3.1 Effets thermiques 

Une augmentation de la température du transistor à un impact non négligeable sur 

ses performances intrinsèques. La figure 1-6 représente un exemple de l’effet thermique 

sur le courant de drain d’un transistor   

 
Figure 1-6: Effet de la température sur les réseaux I(V) d’un transistor HEMT GaN 

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

 Réduction de la mobilité des électrons :  Elle est due aux perturbations 

rajoutées dans le réseau cristallin pour une augmentation de température. En 

effet les électrons rentrent en collision plus fréquemment avec les atomes ce qui 

ralentit leur vitesse de transit. Il en résulte alors une chute du courant de drain 

Ids, entrainant donc une diminution de la transconductance gm. Ce phénomène 

est explicité en détails dans la référence [1]. 

 La largeur de la bande interdite : Le matériau se dilate en fonction de la 

température, donc la longueur des mailles aussi. Etant donné que la bande 
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interdite est inversement proportionnelle cette longueur, la largeur de la bande 

interdite diminue lorsque la température augmente, ainsi que la tension de 

claquage. 

 La conductivité thermique :  Elle varie sensiblement en fonction de la 

température. Les meilleurs matériaux étant le SiC et surtout le diamant, ceux-ci 

sont les plus aptes à évacuer correctement la chaleur. 

II.3.2 Effets de pièges 

Les pièges peuvent être vus de deux façons différentes : d’un point de vue électrique 

et d’un point de vue physique. Ici nous nous attacherons à décrire le fonctionnement 

électrique des pièges. 

Ils existent plusieurs familles de pièges. En première approximation nous 

détaillerons les pièges dits de « gate-lag » réagissant à des changements de polarisation 

de grille et ceux de « drain-lag » réagissant eux à des changements de polarisation de 

drain. 

Pour quantifier ces phénomènes, trois configurations de mesures sont nécessaires 

afin de discriminer les effets de « gate-lag » de ceux de « drain-lag » et de ceux des effets 

thermiques. 

 Polarisation à Vgs0=0V Vds0=0V : cette polarisation impose une puissance dissipé 

nulle et maintient l’état thermique à la température ambiante. Pour mesurer un 

réseau I(V) classique, il est admis que les impulsions seront négatives pour la 

grille et positives pour le drain. Les pièges de surface ainsi que ceux de buffer 

vont capturer des charges lors des mesures. La constante de temps de capture 

étant très faible, lors de la mesure elle sera terminée. L’état de piégeage sera 

alors fixé. 

 Polarisation à Vgs0=Vp Vds0=0V : les impulsions pour la grille et le drain seront 

donc positives. Les pièges de grille seront donc en train d’émettre les charges 

capturées, mais comme la constante de temps associée à ce phénomène est 

importante devant la largeur des impulsions, les pièges de grille seront dans le 

même état qu’au début de l’impulsion. Leur état sera fixé par la tension de repos 

Vgs0  
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 Polarisation à Vgs0=Vp Vds0=Vds saturée : la partie du réseau où Vds<Vds0 met en 

évidence les phénomènes de « drain lag ». En effet les impulsions sur le drain sont 

négatives et induisent une émission des pièges. Le phénomène d’émission étant 

lent par rapport la largeur des impulsions, lors de la mesure le courant mesuré 

sera plus faible que celui de l’état établi. 

II.3.2.1 «  Gate-lag » 

Il est admis dans les technologies III-V que les pièges de surface sont à l’origine du 

« gate-lag » [3] [4] [5]. Le courant de drain augmente lentement jusqu’à une valeur 

plancher lors d’une variation très rapide de la tension de grille alors que la tension de 

drain est fixée et reste constante (figure 1-7). On peut noter que l’on peut s’affranchir de 

cet effet par une passivation SiN. 

 
Figure 1-7 : Mise en évidence du phénomène de « gate-lag » par des mesures impulsionnelles à Vgs0=0V 

Vds0=0V en rouge et Vgs0=Vp Vds0=0V en vert 

II.3.2.2 «  Drain-lag » 

Pour le « drain-lag », ce sont les pièges de buffer qui en sont à l’origine [3] [4] [5]. Le 

drain-lag se manifeste par une chute brutale du courant de drain lorsque la tension de 

drain varie très fortement. Ces pièges sont sensibles à la température [6], une 

passivation avec une couche de SiN ne change rien sur l’amplitude de la chute de 

courant. 
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Figure 1-8: Mise en évidence du phénomène de « drain-lag » par des mesures impulsionnelles à Vgs0=Vp 

Vds0=0V en rouge et Vgs0=Vp Vds0=28V 

III Modélisation de transistor HEMTs 

 Modèles phénoménologiques III.1

Nous allons maintenant voir la méthode de modélisation phénoménologique (dites 

boite grise), ainsi que les différentes étapes nécessaire à l’extraction d’un tel modèle. 

Ces modèles utilisent un circuit électrique équivalent comportant les éléments 

linéaire et non-linéaires que nous avons présentés en 1.2. Ces éléments non-linéaires sont 

décrits par des expressions mathématiques les plus simples possibles pour ne pas altérer 

la convergence et le temps de calcul des simulateurs. On peut noter que les composants 

doivent être au préalable réalisés avant de les modéliser car les paramètres des 

expressions sont déterminés à partir de mesures électriques de ces mêmes composants. 

La topologie de ces modèles ne change guère d’une technique de modélisation à 

l’autre (voir figure 1-2 et 1-3). En revanche, l’élément le plus compliqué à décrire est la 

source de courant. Elle a donné lieu à de nombreux travaux et publications. Nous 

verrons dans cet historique non exhaustif les principales approches qui ont été 

développées au cours de ces 50 dernières années.  

III.1.1 Historique 

Cet historique commence par les travaux de Schiman et Hodges [7] qui ont proposé 

un des premiers modèles de source de courant pour les transistors à effet de champ. 
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IDS (Vgs,Vds ) = 0 pour Vgs ≤Vp

IDS (Vgs,Vds ) = β. Vgs −Vp( )2 . 1+ λ.Vds( ) pour la zone saturée
IDS (Vgs,Vds ) = β.Vds 2. Vgs −Vp( )2 −Vds⎡

⎣⎢
⎤
⎦⎥. 1+ λ.Vds( ) pour la zone ohmique

 <1.9> 

En 1978, Taki [8] propose en premier la description de la totalité de la 

caractéristique I/V en employant une seule équation avec une fonction hyperbolique :  

 

IDS (Vgs ,Vds ) = IDSS ×
Vgs
Vp

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2

tanh α Vds
Vp −Vgs

⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥

 <1.10> 

Le modèle développé par Curtice [9] s’inspire des équations précédentes : 

IDS (Vgs ,Vds ) = IDSS ×
Vgs
Vp

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2

. 1+ λ.Vds( ) tanh α .Vds[ ]
<1.11> 

Ce modèle s’applique aussi bien aux MESFET qu’aux transistors HEMTs [10]. 

 

Par la suite, Materka et Kacprzak modifient la formule de Taki pour tenir compte de 

la variation de la tension de pincement Vp avec la tension de polarisation Vds [11][12] : 

 

IDS (Vgs ,Vds ) = IDSS ×
Vgs
Vp

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2

tanh α Vds
Vp −Vgs

⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥

avec Vp =Vp0 + γ .Vds
 <1.12> 

En 1981, Tajima introduit une expression complexe prenant en compte 8 paramètres 

pour la simulation d’un amplificateur de puissance large bande [13]. 

 

IDS (Vgs ,Vds ) =
IDSS

1− 1
m

1− e−m( )
VGSN −

1
m

1− e−mVGSN( )⎡
⎣⎢

⎤
⎦⎥

1− e−VDSN 1−aVDSN −bVDSN
2( )⎡

⎣⎢
⎤
⎦⎥

  avec:

VGSN = 1+ VGS t −τ( )−Vϕ
VP

  , VDSN = VDS

VDSP 1+wVGS (t −τ )
VP

⎛
⎝⎜

⎞
⎠⎟

  et  VP =VP0 + pVDSP +Vϕ

<1.13> 

En 1985, Curtice publient une équation empirique, où la source de courant est sous 

forme polynomiale [14]. C’est le modèle dit «  Curtice cubique ». 
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IDS (Vgs ,Vds ) = A0 + A1.V1 + A2.V1
2 + A3.V1

3( ).tanh α .Vds (t)[ ]
avec V1 =Vgs (t −τ ). 1+ β. Vds0 −Vds (t)( )⎡⎣ ⎤⎦

 <1.14> 

Angelov s’appuyant sur la démonstration de S.Maas [15] sur la nécessité de prendre 

en compte les dérivées de la caractéristique IV, utilise le modèle de Curtice et introduit 

un polynôme de rang n de telle sorte que la conductance et la transconductance qui sont 

les dérivées du courant par rapport aux tensions de grille et de drain soit calculable [16.] 

 

IDS (Vgs ,Vds ) = I pk . 1+ tanh(ψ )( )2 .(1+ λ.Vds ).tanh(α .Vds )
avecψ = P1.(Vgs −Vpk )+ P2.(Vgs −Vpk )

2 + P3.(Vgs −Vpk )
3 + ...

Vpk =Vpk0 + γ .Vds
 <1.15> 

Ce modèle porte le nom de l’université où il a été développé (Chalmers model). En 

1996, Angelov l’améliore pour prendre en compte les effets dispersifs [17], et en 2005 il 

retravaille les équations pour l’adapter aux transistors grand gap (HEMT AlGaN/GaN 

et Mesfet SIC) [18]. 

Dans les années 90, David Root [19] propose une autre approche de la modélisation 

de la source de courant qui ne permet pas d’accéder aux éléments intrinsèques du 

transistor. Ce modèle est constitué d’équations qui régissent les valeurs de charge et de 

courant pour un point de polarisation donné.  

En 2002 [20], Santarelli propose aussi une approche de modélisation de la partie 

intrinsèque du transistor. Cette méthode est une fonction contrôlée en tension basée sur 

les séries de puissance de Volterra. Ces équations empiriques remplacent les éléments 

non-linéaires dépendant des tensions de grille et de drain (capacités, diodes et source de 

courant). En 2007 [21], il modifie l’approche pour l’appliquer aux HEMT’s GaN et 

prendre en compte les effets dispersifs BF (thermique et pièges). 

L’équation est décrite ci dessous : 

  
i(t) = F vc(t)⎡⎣ ⎤⎦ +C vd(t)⎡⎣ ⎤⎦

∂vd(t)
dt   <1.16> 

où C est une matrice capacité quasi-statique et F est un vecteur de fonctions non-

linéaires, représentant les réseaux IV statique du composant.  
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En 1994 [22], JP Teyssier et JP Viaud modifie la source de courant dite de Tajima, 

afin de tenir compte des décroissance de la transconductance gm pour des tensions de 

grille positive. La  modification apportée à cette équation consiste à rajouter un terme 

multiplicatif, CorrectGmGd qui prend en compte la décroissance du gm commençant à 

apparaître pour les valeurs de Vgs proches de la conduction. 

 

Id = IdTajima ×CorrectGmGd     avec:

CorrectGmGd = 1+ βgm( )  ×  (Vds +Vdm ) ×  1+ tanh α gm Vgs −Vgm( )( )⎡
⎣

⎤
⎦  <1.17>

 

En 1998 [23], Z. Ouarch et al introduisent les phénomènes de pièges de buffer (drain-

lag) dans le modèle. Elle s’appuie sur le modèle électrique issu de la physique proposé 

par Kunihiro en 1996 [24], et l’applique avec des fonctions analytiques extraites 

purement de mesures impulsionnelles.  

 
Figure 1-9 : Schéma équivalent du MESFET prenant en compte les effets de « self-backgating » 

Les pièges de drain sont vus comme une apparition d’une deuxième électrode de 

grille qui se forme lorsque les pièges profond du buffer capture des électrons. Ceci ayant 

pour conséquence de resserrer le canal de conduction et donc de diminuer le courant de 

drain. Ce phénomène porte le nom de « self-backgating ». 

En 2006 [25], C. Lagarde propose une méthode de modélisation pour les pièges de 

surface. Le fonctionnement du modèle est décrit sur la figure 1-10. 

 
Figure 1-10: Topologie et équations du modèle de transistor prenant en compte les effets de « gate-lag » 

Avec%:%%
f(Vds,Vgs,T)):)table)3D)))
g(Vgs0))=)a.)Vgs03)+)b.)Vgs02)+)c.)Vgs0)+)d)

Chapitre II : Modélisation non-linéaire d’un transistor HEMT AlGaN/GaN incluant les effets thermiques 

et les phénomènes de pièges 

     80 
 

La source de courant !Id s'écrit sous la forme du produit de deux fonctions : 

)Vgso(g).T,Vds,Vgs(fId ====!!!!  

f(Vgs,Vds,T):  table 3D  

g(Vgso)=a.Vgso3+b.Vgso2+c.Vgso+d : variation non-linéaire de !Id en fonction de Vgso 

(a=0.0041 ; b=0.184 ; c=0.704 ; d=1) 

 

Ids

Grille

Drain

Source

!Ids

Idtotal= Ids + !Ids

Ids= f(Vds , Vgs , T)

!Ids= f(Vds , Vgs , T) x g(Vgso)

=> Idtotal= Ids+!Ids = f(Vds,Vgs,T,Vgso)

=>  Modèle à 4 dimensions.

Id_total

 

Figure 60 : Principe du modèle de pièges 

 

 Les phénomènes de pièges sont des phénomènes basse fréquence qui ont des 

constantes de temps différentes selon que les pièges captent ou libèrent des porteurs. 

Le signal Vgs(t) est préalablement filtré. En effet, il existe un circuit RC en amont du 

circuit de pièges pour filtrer les composantes RF sans pour autant filtrer les phénomènes 

basses fréquences comme les phénomènes de pièges ou de thermique. 
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L’idée du modèle de Lagarde est d’ajouter une quantité de courant ΔId à celui de la 

source de courant (Id) du modèle de transistor 3D [26]. Ce courant ΔId est la différence 

entre deux réseaux I(V) présentant des états de pièges différents. Une table 3D 

représentant ΔId est donc extraite avec trois commandes : Vds, Vgs et la température. 

En 2007 [27] [28], O. Jardel présente un nouveau modèle de HEMT AlGaN/GaN 

avec la modélisation des pièges de drain et de grille. Les équations de la source de 

courant sont celles développées par Teyssier et Viaud en 1994. La figure 1-11 montre la 

topologie du modèle comprenant la thermique, les effets de « gate-lag » et de « drain-

lag ».  

 
Figure 1-11: Topologie du modèle électrothermique prenant en compte les effets de pièges de drain et de 

grille. Ids, Igs, Igd, Rs et Rd sont dépendantes de la température. 

Le modèle de drain lag permet de prendre en compte les effets de capture et 

d’émission, ainsi que d’y associer les constantes de temps respectives à chacun. Sur la 

figure 1-12, la topologie du modèle est décrite pour un seul état de piège. Le circuit 

fonctionne comme un détecteur d’enveloppe, il possède deux entrées Vds et Vgs, une 

sortie Vgs_int. Cette dernière commande directement la source de courant ou le circuit de 

« gate-lag » si celui ci est implémenté en aval. 

 
Figure 1-12: Schéma du modèle de drain-lag proposé par Jardel 
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Fig. 1. Structure of the nonlinear model used. equation is given in [5] and
charge equations are given in [6]. The extrinsic parameters are assumed con-
stant. , , , , and depend on the temperature.

The equations of the main current source are

and .
The equations of the diodes are

B. Trapping Effects

The circuits used here to model the gate- and drain-lag effects
and the methods to extract their associated parameters have been
described in [7]. Such circuits modeling trapping effects are nec-
essary in advanced modeling of HEMTs, and different solutions
have been studied, particularly in [8]–[10].

Here, the effect of the traps is presented as a contribution
to the command voltage . Indeed, the trapping effects
induce that , whereas

in the ideal case. In the model presented,
is unchanged, but the command voltage is modified to

take into account the trapping effects. We then have here
and .

Thus, these subcircuits, mounted in series between the gate
resistance and the current source (cf. Fig. 1), modify the com-
mand voltage of the current source (called ) by adding

Fig. 2. Schematic of the drain-lag model.

transients to . These transients are related to the capture or
the emission of charges by the traps.

The drain-lag subcircuit topology, considering only one trap
level, is shown at Fig. 2. The gate-lag subcircuit is based on the
same architecture, but the input voltage is , and the diode
direction and the sign of are changed.

The capture time constant is given by

as

The emission time constant is given by

In a mathematical form, the circuit gives

with

where is a fitting factor in Amp .
The amplification factor is linked to the amplitude of the

trap and we assume that it is linearly dependent on the output
current. This current, noted , is an estimate of the total
drain current, which is calculated in a very simple fashion, de-
pending only on (linearly or with a tanh-based law), to pre-
serve the convergence properties of the model. It is then pro-
vided by a different source from the one describing the full non-
linear channel current. We will show that this simple description
gives, however, accurate results.

Thus, four parameters have to be extracted, i.e., , ,
, and . It should be noted that, by examining the circuit

of Fig. 2 and taking into account the dissymmetry between the
two time constants, the level of the control voltage
is mainly determined by the high level of the drain voltage in
pulsed conditions.

C. Nonlinear Capacitances

Both capacitances and are 1-D [6]. In order to keep
them depending on their own terminal voltages (i.e., for

and for ), they are extracted along an estimated
load line corresponding approximately to the optimum load
cycle locus. Modeling them that way is very practical in terms
of simplicity of modeling. The impact of such simplification
will be quantified in Section III-C.
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Enfin en 2010 [29], C. Charbonniaud  propose une nouvelle formulation de la source 

de courant (équations 1.18) afin de pouvoir l’utilisé avec des classes AB, B C D et S. 

Pour cela, il faut pouvoir décrire le fonctionnement du transistor dans la zone négative 

en tension Vds. 

 
( )dsds VUI ⋅= αtanh.

 <1.18> 

 
α = 1

2
(α1 −α2 )× tanh(−Vgs +Vg1)+ (α1 +α2 )⎡⎣ ⎤⎦

 <1.19> 

 

U = Fa I1.(V1 + λ)+
(Vds −Vdsp )

Rds0
,Ru,U0

⎛
⎝⎜

⎞
⎠⎟

 <1.20> 

 
V1 = Fp Vgs,Vds( )

 <1.21> 

Le schéma équivalent du modèle est décrit dans la figure 1-13, et porte le nom de la 

société dans laquelle il a été développé : le modèle AMCAD:  

 
Figure 1-13 : Schéma équivalent du modèle multi-polarisation 

Agilent a pour sa part développé un modèle de HEMT GaN pour ICCAP, le  

EEhemt [30]. Les capacités Cgd et Cgs sont dépendantes de la polarisation, par contre le 

modèle n’est pas électrothermique. Le schéma équivalent est décrit en figure 1-14. 

Cgd

Cgs Igs
Igd

Ri

Rgd

Rs

Ls

CdsIds

Rd LdRgLg

Cpg Cpd
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Figure 1-14 : Topologie du modèle EEHEMT 

En résumé, pour modéliser des transistors HEMT, il existe quatre principaux 

modèles  

 
Angelov 

Model 

EEHEMT 

Model 

Curtice 

Model 
AMCAD Model 

Nombre de 

paramètres 
80 71 48 65 

Capacités 

dépendantes de la 

polarisation 

Oui Oui Oui Oui 

Prise en compte 

de la thermique 
Oui Non Oui Oui 

Prise en compte 

des pièges 
Non Non Oui Oui 

Tableau 1-1 : Tableau comparatif des quatre principaux modèles dédiés aux HEMTs 

III.1.2 Méthodologie d’extraction  

Dans ce paragraphe, les mesures nécessaires à l’extraction d’un modèle 

électrothermique et prenant en compte les effets de pièges seront mises en évidence. Le 

modèle ainsi présenté est le « Amcad Model » fondé sur le modèle proposé par C. 

Charbonniaud. 

Les différentes étapes nécessaires à l’extraction d’un tel modèle sont décrites dans la 

figure 1-15. 
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Figure 1-15 : Procédure d’extraction d’un modèle électrothermique de HEMT GaN multi-polarisation 

prenant en compte les effets de pièges 

Les mesures nécessaires à cette modélisation sont des mesures I(V) et paramètres [S] 

pulsées. En effet ces mesures nous permettent de s’affranchir des problèmes d’auto-

échauffement (figure 1-17 et 1-18), de pouvoir mettre en évidence les phénomènes de 

pièges et de pouvoir décorréler ces deux phénomènes afin de pouvoir les caractériser et 

les modéliser finement.  

 
Figure 1-16: Mise en évidence de l’auto-échauffement d’un transistor lors de sa caractérisation 

impulsionnelle selon le rapport cyclique et la durée des impulsions 

Mesure isothermique 

Polarisation DC  

Le rapport cyclique 
compte autant que la 
largeur des impulsions  

temps temps 

Température de la puce 

DC bias 

Température de la puce 
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Figure 1-17 : Comparaison d’une mesure en impulsion et d’une mesure statique du courant de drain 

III.1.2.1 Modèle linéaire 

La première étape est d’extraire les éléments extrinsèque et les éléments intrinsèque 

pour un d’un point de polarisation donné et ne reste valide que pour de faibles 

excursions autour de ce point. Le schéma équivalent de ce modèle est celui que nous 

avons décrit dans le 1.2. Sur la figure 1-18, nous rappelons la topologie de ce modèle.  

 
Figure 1-18: Topologie du modèle petit signal d’un transistor HEMT 

La qualité d’un tel modèle repose sur une extraction précise des éléments 

extrinsèques. Pour cela les éléments extrinsèques Rd, Ld, Cpd, Rg, Lg, Cpg, Rs et Ls sont 

estimés pour des valeurs d’éléments intrinsèques indépendantes de la fréquence (dû à la 

topologie du modèle). 

Chapitre 3 : Les moyens de mesures nécessaires à la caractérisation de HEMTs
AlGaN/GaN

Fig. 3.3 – Mise en évidence des phénomènes d’auto-échauffement grâce à des mesures
impulsionelles (en gris : mesures en impulsions, en noir : mesures en continu).

- soit par le réglage de la température de fond de puce qui est rendue possible par

l’utilisation d’un chuck thermique régulé en température sur une plage de -65̊ C à 200̊ C.

- soit par une combinaison des deux possibilités précédentes.

• Problèmes d’échauffement lors des mesures en impulsions

Sur des transistors HEMTs AlGaN/GaN, qui dissipent des puissances importantes, il

convient d’être prudent quant à considérer que la température varie si peu au cours des

impulsions que l’auto-échauffement devient négligeable. Ainsi, les mesures ne sont pas

totalement isothermiques, et en particulier pour des composants comme les HEMTs GaN

qui dissipent des densités de puissance importantes.

Des simulations 3D par éléments finis sur ANSYS ont montré que la température

du point chaud évolue très rapidement après l’établissement d’une polarisation et que

l’auto-échauffement n’est plus négligeable après quelques centaines de nanosecondes [99].

Il est légèrement supérieur à un tiers de sa valeur finale au bout d’une durée typique

d’impulsions de 400 ns.

Des mesures temporelles de transitoires de courant à puissance dissipée identique

effectuées par C. Charbonniaud ne donnent cependant pas les mêmes conclusions [30].

Elles montrent en augmentation beaucoup plus lente de la température. L’échauffement

serait alors plus proche de 20% de sa valeur finale au bout de 400 ns.

De telles différences peuvent s’expliquer ainsi : l’évolution de la température prise en

compte en simulation est celle du point chaud du transistor, c’est-à-dire celle du point au

centre du canal, d’où part le flux de chaleur.

La température mesurée est issue de la décroissance du courant, donc correspond plus
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Pour déterminer correctement les éléments extrinsèques, un algorithme 

d’optimisation est utilisé pour divers point chaud du réseau I(V), en utilisant les 

paramètres [Y] intrinsèques déduits des paramètres [S] mesurés par de-embedding des 

éléments extrinsèques. Les valeurs des éléments extrinsèques sont optimisés de telle 

sorte que la matrice [Y] intrinsèque résultant de leur de-embedding donne des valeurs 

analytiques (voir équations suivantes) indépendantes de la fréquence :  

 

Cgd = 
- Im Y12{ }

ω
 1 + 

Re Y12{ }
Im Y12{ }

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥  <1.22> 

 

Rgd = 
- Re Y12{ }
Cgd2ω 2  1 + 

Re Y12{ }
Im Y12{ }

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥  <1.23> 

 

Cgs = 
Im Y11{ }  + Im Y12{ }( )

ω
 1 + 

Re Y11{ }  + Re Y12{ }
Im Y11{ }  + Im Y12{ }

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥  <1.24> 

 
Gd = Re Y12{ }  + Re Y22{ }

 <1.25> 

 
Cds = 

Im Y12{ }  + Im Y22{ }( )
ω  <1.26> 

 

Ri = 
Re Y11{ }  + Re Y12{ }  ( )

Cgs2ω 2  1 + 
Re Y11{ }  + Re Y12{ }  - Gdgs

Im Y11{ }  + Im Y12{ }
⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟

2⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥  <1.27> 

 
Gm = A2 +  B2( ) 1 + Ri2Cgs2ω 2( )  <1.28> 

 
τ  = - 1

ω
arctg B + ARiCgsω

A - BRiCgsω
⎛
⎝⎜

⎞
⎠⎟  <1.29> 

 
A = Re Y21{ }  - Re Y12{ }  <1.30> 

 
B = Im Y21{ }  - Im Y12{ }

 <1.31> 

Un exemple type de paramètres intrinsèques extraits pour un modèle de transistor 

HEMT GaN en fonction de la tension Vds est donné en figure 1-20. 
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Figure 1-19 : Exemple de valeurs de Gd, Gm Cgs et Cgd obtenues par extraction multi-polarisation pour un 

transistor HEMT GaN à un point de polarisation de VDS0=25V et Ids0=250 mA 

III.1.2.2 Extraction de la source de courant 

En utilisant les mesures I(V) réalisées à une température fixée, un moteur 

d’optimisation est utilisé afin d’évaluer les valeurs des paramètres du modèle de la 

source de courant qui est rappelé dans les équations 1.32 

 
( )dsds VUI ⋅= αtanh.

 <1.32> 

 
α = 1

2
(α1 −α2 )× tanh(−Vgs +Vg1)+ (α1 +α2 )⎡⎣ ⎤⎦

 <1.33>

 

 

U = Fa I1.(V1 + λ)+
(Vds −Vdsp )

Rds0
,Ru,U0

⎛
⎝⎜

⎞
⎠⎟

 <1.34>

 

 
V1 = Fp Vgs,Vds( )

 <1.35> 

Un exemple de réseau I(V) optimisé par les équations ci-dessus est tracé et comparé 

aux mesures en figure 1-21. 
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Figure 1-20 : Comparaison entre la simulation(bleu) et mesure(rouge) d’un modèle de source de courant  

III.1.2.3 Extraction des capacités non-linéaires 

La modélisation des capacités non-linéaire Cgs et Cgd est décrite par une fonction 

dépendante de la tension à leurs bornes respectives (Vgs et Vgd), le long d’une droite de 

charge imposée (figure 1-22).  

 
Figure 1-21: Cycle de charge choisi pour l’extraction des capacités non-linéaire 

Il est important de noter que le choix du cycle de charge doit être au plus près de 

l’application visée, car les capacités sont dépendantes de la température et de 

l’excursion du cycle de charge.  

Les fonctions utilisées pour la modélisation des capacités non-linéaires sont des 

tangentes hyperboliques. Un exemple de valeurs des capacités extraites le long du cycle 

de charge choisi et représenté sur la figure 1-23. 

Id
s$(
A)
$

Vds$(V)$
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Figure 1-22 : Comparaison modèle/mesure des capacités Cgs et Cgd en fonction de Vgs et Vgd 

respectivement extraites le long d’un cycle de charge (classe AB) 

III.1.2.4 Extraction du modèle électrothermique 

Pour modéliser la dépendance thermique des paramètres de la source de courant, des 

mesures à plusieurs températures ambiantes sont nécessaires. La figure 1-24 illustre un 

exemple de caractérisation à 3 températures ambiantes (-40°C, 22°C et 150°C) de la 

source de courant permettant de déduire la dépendance thermique des conductances et 

transconductances équivalentes. 

 
Figure 1-23 : Impact de la thermique sur les valeurs de conductance et transconductance d’un transistor 

HEMT GaN 

Selon la plupart des études publiées et notre propre expérience de caractérisation, on 

considère que la plupart des éléments du modèle ont une variation linéaire en fonction 

de la température (à l’exception des courants des diodes).  

Les principaux éléments dépendant de la température sont décrits avec les équations 

suivantes : 
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Rs = Rs0. 1+α RsT( )
Rd = Rd0. 1+α RdT( )
Idss = Idss0. 1+α Idss

T( )
P = P0. 1+α pT( )
Ngs = Ngs0

. 1+αNgs
T( )

Ngd = Ngd0
. 1+αNgd

T( )             

Isgs = Isgs0 + IsgsT e
T
Tsgs

⎛

⎝
⎜

⎞

⎠
⎟
1+αNgs

T( )
Isgd = Isgd0 + IsgdT e

T
Tsgd

⎛

⎝
⎜

⎞

⎠
⎟
1+αNgd

T( )
 <1.36>

 

A titre d’exemple, une source de courant de transistor HEMT GaN extraite à l’aide 

de mesures I(V) pulsées  a été modélisée pour trois températures ambiantes et 

comparées à la mesure sur la figure 1-25 : 

 

 
Figure 1-24 : Comparaison des réseaux I(V) simulés (traits noir continu) et mesurés (croix grise) en 

fonction de la température ambiante  

III.1.2.5 Extraction des effets de drain-lag et gate-lag 

Le modèle de drain-lag et de gate-lag présenté ici est celui développé par Jardel et al 

dans [27] [28]. Un rappel de la topologie du modèle prenant en compte les effets 

thermiques et de pièges est donné en figure 1-26. Cette topologie a déjà été citée dans 

l’historique 1.3.1.1 
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Figure 1-25 : Topologie du modèle électrothermique prenant en compte les effets de pièges de grille et de 

drain 

L’effet des pièges sur le courant de drain peut être modélisés par une modification de 

la tension Vgs modulant le courant Ids. C’est pour cela que le circuit de gate-lag et de 

drain-lag est intercalé entre le port de grille et de drain afin de corriger la commande 

Vgs. 

Cette modélisation permet de reproduire des effets de pièges sur une courbe de 

transfert Ps/Pe lors d’une mesure de puissance en mode CW (figure 1-27). 

  
Figure 1-26 : Comparaison entre une mesure de puissance CW (croix rouge), un modèle sans pièges (ligne 

rouge continue) et un modèle avec pièges ( ligne bleu continue) 

III.1.3 Limitations 

Ces méthodes sont très efficaces pour la conception d’amplificateurs MMIC (les 

transistors sont sur wafer). Cependant lorsque les transistors sont mis en boitier, les 

modèles sont très difficiles à extraire, en raison des éléments parasites du boitier. 

Cependant, dans [31] [32] [33], les auteurs ont proposé des topologies de modèle de 

boîtier qui s’avèrent être très efficaces. Un exemple de modèle électrique localisé de 

boîtier couplé à un modèle de transistor est décrit dans la figure 1-28. Une solution 

JARDEL et al.: ELECTROTHERMAL MODEL FOR AlGaN/GaN POWER HEMTs 2661

Fig. 1. Structure of the nonlinear model used. equation is given in [5] and
charge equations are given in [6]. The extrinsic parameters are assumed con-
stant. , , , , and depend on the temperature.

The equations of the main current source are

and .
The equations of the diodes are

B. Trapping Effects

The circuits used here to model the gate- and drain-lag effects
and the methods to extract their associated parameters have been
described in [7]. Such circuits modeling trapping effects are nec-
essary in advanced modeling of HEMTs, and different solutions
have been studied, particularly in [8]–[10].

Here, the effect of the traps is presented as a contribution
to the command voltage . Indeed, the trapping effects
induce that , whereas

in the ideal case. In the model presented,
is unchanged, but the command voltage is modified to

take into account the trapping effects. We then have here
and .

Thus, these subcircuits, mounted in series between the gate
resistance and the current source (cf. Fig. 1), modify the com-
mand voltage of the current source (called ) by adding

Fig. 2. Schematic of the drain-lag model.

transients to . These transients are related to the capture or
the emission of charges by the traps.

The drain-lag subcircuit topology, considering only one trap
level, is shown at Fig. 2. The gate-lag subcircuit is based on the
same architecture, but the input voltage is , and the diode
direction and the sign of are changed.

The capture time constant is given by

as

The emission time constant is given by

In a mathematical form, the circuit gives

with

where is a fitting factor in Amp .
The amplification factor is linked to the amplitude of the

trap and we assume that it is linearly dependent on the output
current. This current, noted , is an estimate of the total
drain current, which is calculated in a very simple fashion, de-
pending only on (linearly or with a tanh-based law), to pre-
serve the convergence properties of the model. It is then pro-
vided by a different source from the one describing the full non-
linear channel current. We will show that this simple description
gives, however, accurate results.

Thus, four parameters have to be extracted, i.e., , ,
, and . It should be noted that, by examining the circuit

of Fig. 2 and taking into account the dissymmetry between the
two time constants, the level of the control voltage
is mainly determined by the high level of the drain voltage in
pulsed conditions.

C. Nonlinear Capacitances

Both capacitances and are 1-D [6]. In order to keep
them depending on their own terminal voltages (i.e., for

and for ), they are extracted along an estimated
load line corresponding approximately to the optimum load
cycle locus. Modeling them that way is very practical in terms
of simplicity of modeling. The impact of such simplification
will be quantified in Section III-C.

-‐5 0 5 10 15 20 25-‐10 30

0.20

0.25

0.30

0.15

0.35

P in(	  dBm)

Id
s	  
(A
)	  
	  (
H
)

Id
s	  
(A
)	  
	  (
H
)	  
	  (
H
)

H

0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.300.00 0.35

1

2

3

0

4

P in	  (W)

P
ou

t	  
W
	  	  
(H

)
P
ou

t	  
W
	  	  
(H

)	  
	  (
H
)

H

Id
s 

 

Ids  

Mesure 

Modèle sans pièges  
Modèle avec pièges  

-‐5 0 5 10 15 20 25-‐10 30

0.20

0.25

0.30

0.15

0.35

P in(	  dBm)

Id
s	  
(A
)	  
	  (
H
)

Id
s	  
(A
)	  
	  (
H
)	  
	  (
H
)

H

0.05 0.10 0.15 0.20 0.25 0.300.00 0.35

1

2

3

0

4

P in	  (W)

P
ou

t	  
W
	  	  
(H

)
P
ou

t	  
W
	  	  
(H

)	  
	  (
H
)

H

Po

Po

Mesure 

Modèle sans pièges 

Modèle avec pièges 



Chapitre 1 : Transistor HEMT’s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation 

 

 46 

proposée [34] est d’extraire le modèle du transistor d’une part, extraire le modèle du 

boitier d’autre part et d’assembler les deux afin de coller aux mieux aux mesures du 

transistor en boîtier.  

 
Figure 1-27 : Modèle électrique d’un boitier associé à un transistor HEMT GaN 

Néanmoins cette solution nécessite d’avoir des mesures de la puce seule, du boitier en 

configuration à vide, et de la puce avec le boitier. 

Ainsi, il est très difficile voire impossible d’extraire les valeurs des éléments du 

boitier indépendamment de celles du transistor si on ne dispose d’aucune information 

sur le transistor et sur le boitier (les éléments du boitier masquent les éléments 

intrinsèques du transistor). 

Une solution proposée qui a commencé à émerger depuis 2009 est de modéliser les 

transistors en boîtier par des modèles comportementaux « boîte noire ». Nous allons 

aborder ces modèles dans le prochain paragraphe. 

 Modélisation comportemental de transistor « boite noire » III.2

Très récemment, de nombreux travaux sur la modélisation comportementale de 

transistor ont été publiés. L’approche est ici totalement différente de l’approche par 

circuit électrique équivalent proposé dans le chapitre 1.3.1. En effet, le transistor n’est 

plus considéré comme étant composé de deux parties intrinsèque et extrinsèque, mais le 

transistor est modélisé de son accès d’entrée vers son accès de sortie avec des équations 

qui régissent directement les ondes de puissance ou de tensions/ courants aux accès du 

boitier. Tous les phénomènes de boîtier et d’éléments extrinsèque sont donc contenus 

dans le modèle, interdisant alors d’avoir accès à ces éléments indépendamment les uns 

des autres.  

C1# C1#

Lg# Ld#

C2#

Ls#

R1#L1# L1#R1#HEMT%
GaN%

M1#Entrée boîtier Sortie boîtier 
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III.2.1 Modèle PHD 

Récemment, J Verspecht a introduit le modèle PHD [35], permettant de modéliser 

des amplificateurs RF et micro-ondes.  C’est un modèle dit « boite noire », décrit dans le 

domaine fréquentiel, bien adapté pour les composants dispersifs en fréquence. Les 

signaux considérés sont discrets et composés de composantes à la fréquence 

fondamentale et aux fréquences harmoniques (signaux périodiques). Les ondes 

incidentes et réfléchies aux différents accès vont pouvoir donc être décrites par rapport 

à leur indice d’accès i (1 entrée et 2 sortie) et leur indice d’harmonique k (1 pour le f0, 2 

pour 2f0, …). Toute la difficulté du problème à résoudre est de déterminer les fonctions 

multi-variables à utiliser pour décrire correctement les ondes réfléchies bik par rapport 

aux ondes incidentes aik. Mathématiquement cela nous donne :  

 

b1k = fNL (a11,a12 ,a13 ,...a 21,a 22 ,a 23 ,...)
b2k = fNL (a11,a12 ,a13 ,...a 21,a 22 ,a 23 ,...)  <1.37>

 

On peut donc décrire un mapping fréquentiel des ondes incidentes aux accès 

(excitations du modèle) par rapport aux ondes réfléchies (réponses du modèle) 

graphiquement (figure 1-29). 

 
Figure 1-28: Principe du mapping fréquentiel 

Les fonctions fnl décrivent un système invariant dans le temps. Donc si on applique 

une phase arbitraire sur a11, elle se retrouve appliquée sur les autres ondes de la façon 

suivante :  

 

b1ke
jθ = F1k a11e

jθ ,a12e
j2θ ,...,a21e

jθ ,a21e
j2θ( )

b2ke
jθ = F2k a11e

jθ ,a12e
j2θ ,...,a21e

jθ ,a21e
j2θ( )

 <1.38>
 

Si on considère que l’inverse de θ correspond à la phase de a11, on peut normaliser 

toutes les phases des autres ondes. On peut donc écrire que  
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b1k = F1k a11 ,a12P
−2,...,a21P

−1,a21P
−2( )Pk

b2k = F2k a11 ,a12P
−2,...,a21P

−1,a21P
−2( )Pk

avec P = e jϕ (a11 )
 <1.39> 

Lorsqu’on travaille avec un fort signal, le théorème de superposition ne peut plus 

s’appliquer. Cependant, si on considère que la non-linéarité produite par le DUT est 

principalement due à la contribution de l’onde en entrée a1 à la fréquence fondamentale  

f0 (a11), ce qui est bien évidemment le cas pour les amplificateurs RF et micro-ondes, les 

réponses harmoniques du DUT sont suffisamment petites pour pouvoir être linéarisées 

autour de l’état fort signal imposé par l’onde a11. Ce principe est appelé théorème de 

superposition harmonique et nous permet d’écrire avec un développement de Mac 

Laurin :  

 

b1k = F1k a11 ,0,...,0,0( ) + G1k , jl a11( )Pk−l Re ajl( ) +
jl
∑ H1k , jl a11( )Pk−l Im ajl( )

jl
∑

b2k = F2k a11 ,0,...,0,0( ) + G2k , jl a11( )Pk−l Re ajl( ) +
jl
∑ H2k , jl a11( )Pk−l Im ajl( )

jl
∑

avec P = e jϕ (a11 ) Gik , jl a11( ) = ∂F1k
∂Re ajl( )P− l

a11 ,0,...,0,0( )
Hik , jl a11( ) = ∂Fik

∂Im ajl( )P− l

a11 ,0,...,0,0( ) <1.40>

 

En sachant que :  

 
Re ajl( ) = ajl + ajl

*

2
et Im ajl( ) = ajl − ajl

*

2 j  <1.41>
 

On obtient :  

 

b1k = F1k a11 , 0,..., 0, 0( )+ G1k, jl a11( )Pk−l a jl + ajl
*

2
+

jl
∑ H1k, jl a11( )Pk−lPk−l a jl − ajl

*

2 jjl
∑

b2k = F2k a11 , 0,..., 0, 0( )+ G2k, jl a11( )Pk−l a jl + ajl
*

2
+

jl
∑ H2 a11( )Pk−l a jl + ajl

*

2 jjl
∑

<1.42>

 

De cette manière, par identification on peut écrire :  

 

b1k = S1k, jl a11( )Pk−la jl +
ik
∑ T1k, jl a11( )Pk+la*jl

ik
∑

b2k = S2k, jl a11( )Pk−la jl +
ik
∑ T2k, jl a11( )Pk+la*jl

ik
∑

avec P = e jϕ (a11 )  <1.43>
 

Certains noyaux comme par exemple S11,22 décrit l’influence de l’onde a à 

l’harmonique 2 en sortie (a22) sur l’onde b à l’harmonique 1 en entrée (b11). Ce noyau est 
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une fonction de conversion en fréquence, donc une fonction non-analytique. Cependant 

ce formalisme est très adapté pour décrire facilement et rapidement le comportement 

non-linéaire d’un composant peu désadaptés. 

Récemment, Agilent a introduit les paramètres du modèle PHD comme étant les 

paramètres X. Les possibilités de ce modèle ont été́ déjà̀ démontrées en [35], mais pour 

des désadaptations faibles vis à vis de 50 Ohms. L’équation décrivant les X-parameters 

est la suivante : 

 

bik = X
F
ik a11( ) XS

ik , jl a11( )Pk−la jl +
jl
∑ XT

ik , jl a11( )Pk+la*jl
jl
∑

avec P = e jϕ (a11 )
 <1.44> 

De la même manière, la société NMDG a repris les équations du modèle PHD, et a 

développé un modèle portant le nom de S-function [36]. Les équations sont identiques à 

celle du PHD. 

 

bik = H
F
ik a11( ) SSik , jl a11( )Pk−la jl +

jl
∑ SCik , jl a11( )Pk+la*jl

jl
∑  <1.45> 

Les deux premiers modèles (S-functions et X-parameters) ont été développés, dans 

un premier temps pour la modélisation multi-harmonique d’amplificateurs (faible 

désadaptation). Or les transistors de puissance étant fortement désadaptés par rapport 

à 50 ohms, l’hypothèse de départ du modèle qui est une linéarisation autour d’un 

niveau très faible de l’onde a2 très faible devient fausse. Néanmoins  l’expression de 

l’onde a2 est :  

 
a2 =

V2 + Z0I2
2  <1.46> 

Il est donc possible de rendre a2 faible de façon artificielle en changeant le Zref du 

modèle. L’équation du modèle PHD devient donc : 

 

bik (t) = Sik , jl a11(t) ,Z0( )Pk−la jl (t)+
jl
∑ Tik , jl a11(t) ,Z0( )Pk+la*jl

jl≠1,1
∑ (t)

avec P = e jϕ (a11 )
 <1.47> 

Par la suite en [37] [38], Agilent a généralisé sa méthode par ce biais pour des 

transistors présentant de fortes désadaptations vis à vis de 50 Ohms, et finalement en 

[39], un exemple sur des transistors HEMT GaN a été développé. NMDG a pour sa part 

appliqué la même dépendance aux impédances de fermeture dans [40] [41] 
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III.2.2 Méthodologie d’extraction 

Nous allons maintenant détailler les méthodes d’extractions associées au modèle 

PHD ainsi que les bancs de mesure associés à ces modèles. 

Les modèles décrits dans le 1.3.2.1 nécessitent des mesures tempo-fréquentiels pour 

les X-parameters et les S-functions. 

Chaque modèle possède son propre banc d’extraction cependant les modèle S-

functions et X-parameters présente beaucoup de similitude. En effet les deux bancs 

d‘extraction sont articulés autour d’un Non-linear Vector Network Analyser (NVNA) 

qui est capable de capturer les ondes a et b en module et phase absolue. 

Pour comprendre la procédure d’extraction de ces modèles prenons l’exemple d’un 

modèle avec deux harmoniques et considérons l’onde b2 à l’harmonique 1 :  

 

b21 = S21,11( a11 ) a11
+S21,12 ( a11 ) a12 +T21,12 ( a11 ) a

*
12

+S21,21( a11 ) a21 +T21,21( a11 ) a
*
21

+T21,22 ( a11 ) a22 +T21,22 ( a11 ) a
*
22  <1.48> 

Pour extraire chaque noyau, il suffit de pouvoir mesurer l’influence de chaque onde  

indépendamment les unes des autres de façon artificielle. 

 
Figure 1-29 : Théorème de superposition 

En repartant du théorème de superposition (figure 1-30), on peut mesurer chaque 

influence distinctive des ondes de la façon suivante :  

 La non-linéarité est fixée par l’onde a1 à la fréquence fondamentale, ce qui 

permet d’extraire le noyau S21,11  

f0#
#

  b2

2f0#
#

a1

2f0#
#

f0#
#

a2

2f0#
#

f0#
#

f0#
#

  b1

2f0#
#



Chapitre 1 : Transistor HEMT’s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation 

 

 51 

 Ensuite une contribution (suffisamment faible pour ne pas changer l’état non-

linéaire établi) est ajoutée à l’onde a1 à la fréquence harmonique 2 (2f0), et on 

mesure son influence sur les ondes b2 à toutes les fréquences fondamentales et 

harmoniques (b21 et b22). Cela nous permet d’extraire les noyaux S21,12 et T21,12 . 

Cette étape est répétée pour toutes les fréquences harmoniques de a1 et a2 

Le synoptique du banc d’extraction d’un modèle de type PHD est décrit sur la figure 

1-31 

 
Figure 1-30: Synopsis du banc d’extraction de modèles comportementaux type PHD 

III.2.3 Limitations 

Toutes ces approches sont des approches dites « table-based ». Le modèle est donc 

décrit pour des signaux discret (CW) ou à très faible bande de modulation. Une façon 

d’intégrer les signaux modulés est d’utiliser le formalisme d’enveloppe complexe. Le 

formalisme d’enveloppes complexes est dédié à la description de systèmes passe bande. 

Il est donc très adapté au cas des amplificateurs bande étroite. On peut décrire le signal 

comme étant une modulation basse fréquence autour d’une fréquence porteuse :  

  <1.49> 

x(t) = signal réel modulé
X(t) = enveloppe complexe basse fréquence du signal
f0 = porteuse haute fréquence du signal réel modulé
X(t) = amplitude instantanée de l'enveloppe complexe du signal

ϕ(t)= phase instantanée de l'enveloppe complexe du signal  

Si on réinjecte l’équation 1.49 dans 1.46, on obtient :  

Φref DUT 

D
U

T 

   
x(t) = Re X (t)e j2π f0t

k=0

N

∑⎛⎝⎜
⎞
⎠⎟
= Re X (t) e jϕ (t )e j2π f0t

k=0

N

∑⎛⎝⎜
⎞
⎠⎟
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bik (t) = Sik, jl a11(t)( )Pk−l ajl (t)+
jl
∑ Tik, jl a11(t)( )Pk+l a*jl

jl≠1,1
∑ (t)

avec P = e jϕ (a11 )  <1.50>
 

On voit donc que la description du modèle PHD est statique par rapport à la bande 

de modulation introduite. Une forte limitation pour ces modèles est donc la prise en 

compte des effets de mémoire. En effet, un exemple typique est celui donné dans la 

référence [42] avec une simulation avec deux porteuses pour laquelle le modèle statique 

en fréquence donne une réponse purement symétrique en C/I3. Or lorsque les dispositifs 

présentent de la mémoire, la réponse en C/I3 est dissymétrique (figure 1-32). 

 
Figure 1-31 : Comparaison simulation/mesure d’un signal d’excitation avec deux porteuse en C/I3 pour 

un modèle PHD statique 

Les travaux de cette thèse sont issus de ce constat sur la limitation du modèle 

statique, et nous verrons dans le chapitre 2 comment nous avons introduit la prise en 

compte des phénomènes de mémoire dans ces modèles comportementaux. 

Pour cela, nous devons introduire les travaux réalisés sur les modélisations 

d’amplificateurs à l’aide des séries de Volterra. 
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IV Modélisation comportementale 
d’amplificateurs à base de séries de Volterra 
appliqués aux enveloppes complexes 

Le but de ce chapitre est d’introduire les notions de séries de Volterra de puissance 

appliquées aux enveloppes complexes, leur champ d’application et les modèles qui ont 

utilisés ce formalisme pour des modélisations d’amplificateurs (très faible 

désadaptation) dans la bande utile (autour de f0 uniquement). Ceci posera les bases 

mathématiques nécessaires pour la compréhension de notre travail sur le 

développement d’un nouveau modèle multi-harmonique prenant en compte les effets 

mémoires.  

 Effets dispersifs IV.1

De part ses caractéristiques physiques, un amplificateur de puissance est un élément 

non-linéaire et dispersif. L’aspect dispersif est la conséquence de mécanismes complexes 

internes à l’amplificateur (transistor, circuit d’adaptation RF, circuit de polarisation) 

appelés effets mémoires. Ces effets dispersifs se classifient en deux grandes familles : 

mémoire basse fréquence (BF) et mémoire haute fréquence (HF), et sont classifiés selon 

leur constante de temps de mémoire MΔt définie dans la figure 1-33 :  

 
Figure 1-32: Représentation de la mémoire d’un dispositif  

La réponse à l’instant tn en sortie dépend de l’échantillon à l’instant tn mais aussi des 

M échantillons précédents.  

IV.1.1 Mémoire Basse Fréquence 

La mémoire BF se manifeste par des constantes de temps très longues (us à ms), ceci 

étant très gênant puisqu’il impacte directement les modulations de type télécom. Cette 

Chapitre 2 : Le modèle de Volterra modulé à trois noyaux

les travaux de N. Le Gallou [11] et de A. Soury [42].

2.1.1 Modèle de Volterra dynamique tronqué

Le caractère fondamental d’un amplificateur de puissance radio-fréquence est qu’il

s’agit d’un dispositif non linéaire à mémoire. La sortie y(tn) d’un tel système non linéaire

avec une mémoire de longueur M∆t s’exprime de façon intuitive de la manière suivante :

y(tn) = f(X) où X = [x(tn), x(tn −∆t), . . . , x(tn − M∆t)]T (2.1)

En d’autre terme, cela veut dire que la réponse d’un système à mémoire à une excitation en

entrée dépendra du signal d’entrée au même instant ainsi que des échantillons précédents

comme le représente la Fig. 2.1.

Fig. 2.1 – Système à mémoire

A partir de la formule de Taylor développée autour d’un vecteur arbitraire X = X0,

le signal de sortie s’écrit :

y(tn) = f(X0) + (X − X0)f
′(X0) +

(X − X0)2

2
f ′′(X0) + . . . (2.2)

En choisissant le point de développement X0 = [0, 0, . . . , 0]T et en faisant tendre ∆t vers

0, nous obtenons l’expression classique de la série de Volterra ci-dessous où hn(λ1, . . . ,λn)

représente le noyau de Volterra d’ordre n.

y(t) =
∞

∑

n=0

yn(t) (2.3)

yn(t) =

∫ τ

0

. . .

∫ τ

0

hn(λ1, . . . ,λn)
n

∏

i=1

x(t − λi)dλi

Dans cette expression, nous remarquons que les noyaux sont indépendants du signal

66
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mémoire est due aux phénomènes de thermique et de pièges du transistor (voir chapitre 

1.3), aux circuits de polarisation et de contrôle de gain (dans le cas des amplificateurs à 

contrôle de gain). Ces différents éléments peuvent introduire une modulation du point 

de fonctionnement de l’amplificateur lorsque le signal d’excitation est un signal à 

enveloppe variable. 

Pour mettre en évidence ce phénomène, une technique éprouvée est de mesurer 

l’amplificateur en mode bi-porteuse et de mesurer la réponse en C/I3 pour différents 

espacements de fréquence Δf autour de la porteuse.  

Dans l’exemple donné dans la figure 1-34, on observe des fortes variations de la 

réponse en C/I3 pour des fréquences spécifiques (135 MHz), ce qui nous prouve la 

présence d’une mémoire basse fréquence très importante. 

 
Figure 1-33 : Mesure de caractéristiques C/I3 pour un amplificateur de puissance en fonction de l’écart de 

fréquence 

On peut rajouter que la constante de temps des mémoires BF associés aux effets 

thermiques et de pièges est plus lente que celles associés aux effets d’auto-polarisation 

et de contrôle de gain, ce qui nous permet de les dissocier et de les compenser. 

IV.1.2 Mémoire haute fréquence 

La mémoire haute fréquence découle de la variation en gain de l’amplificateur de 

type télécoms, induite par les circuits d’adaptation RF en puissance. En effet, ceux ci 

sont très souvent conçus pour présenter l’optimum en rendement ajoutée ou en 

puissance sur des largeurs de bande très faibles (<10%). Les variations des 

caractéristiques de l’amplificateur sont souvent très abrupte en dehors de cette bande. 

Les constantes de temps impliqués par ce type de mémoire sont très court et sont du 

même ordre de grandeur que celui de la fréquence porteuse d’un signal télécom.  

Description des effets de mémoire dispersifs. 
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Figure I-33 : C/I simulé en fonction des fréquences de battement. 

Les résultats obtenus en C/I3 étaient prévisibles compte tenu des observations 

précédentes. On constate une forte dégradation de la linéarité pour des fréquences 

de battements de l=ordre de 135 MHz correspondant à une haute impédance  

présentée par les circuits de polarisation. Cela occasionne également des 

dégradations de puissance moyenne de sortie pour ces mêmes fréquences de 

battements. 
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Figure I-34 : Puissance de sortie en fonction de l>écart fréquentiel. 

On notera aussi que si la présence d=effets de mémoire dégrade clairement l=intégrité 

du signal transmis, ces distorsions impactent aussi le rendement en puissance des 

dispositifs amplificateurs de puissance. 
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Pour illustrer ce type de mémoire, on peut mesurer l’amplificateur en mode CW et 

faire varier la fréquence du signal d’excitation. On peut alors tracer des courbes 

d’AM/AM et AM/PM dans une bande de fréquence qui mettent en relief cette mémoire 

(figure 1-35). 

 
Figure 1-34 : Réponse en AM/AM et AM/PM d’un amplificateur pour différentes fréquences d’excitations 

En résumé, on peut définir les effets mémoires pour un amplificateur sur la figure 1-

36. 

 
Figure 1-35: Récapitulatif des effets mémoires présents dans un amplificateur 

 Séries de Volterra IV.2

La théorie des systèmes linéaires démontre que la réponse y(t) d’un système linéaire 

à une excitation quelconque x(τ) est parfaitement connue si on a identifié sa réponse 

impulsionnelle h(t) : 

 
y(t) = h τ( )

−∞

+∞

∫ .x t − τ( ).dτ = h t( )⊗ x t( )
 <1.51>

 

Chapitre 1 : L’amplificateur de puissance dans le contexte des radiocommunications
numériques

suivant la fréquence d’excitation.
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Fig. 1.16 – Caractéristique CW en puissance et déphasage d’un amplificateur

1.3.6.2 Origine de la mémoire basse fréquence

A la différence de la mémoire HF, les effets de mémoire basse fréquence sont la

conséquence des constantes de temps longues (us à ms) contenues dans l’amplificateur.

Ces effets sont problématiques puisque leurs constantes de temps sont du même ordre

de grandeur que celles présentes dans le signal modulé. Les effets de mémoire BF

résultent principalement de l’auto-échauffement et des phénomènes de pièges contenus

dans les transistors [13, 14], des variations des impédances de fermeture des circuits

de polarisation [15] et des dispositifs de contrôle automatique de gain. Ces différents

phénomènes induisent une modulation lente du point de fonctionnement du transistor.

Ces effets basses fréquences sont continuellement présents au sein de l’amplificateur mais

influencent ses caractéristiques essentiellement lorsque celui-ci est soumis à un signal

d’excitation à enveloppe variable générant un spectre basse fréquence.

Afin de mettre en évidence de manière simple ces phénomènes, on utilise classiquement

une excitation bi-porteuse dont on fait varier la fréquence de battement ∆F . Dans la

Fig. 1.17, nous montrons les caractéristiques de C/I3 gauche et droit d’un amplificateur

en fonction de l’écart de fréquence pour plusieurs puissances.

On observe ici des variations importantes des caractéristiques de C/I3 en fonction

des écarts de fréquence, qui sont un témoignage d’effets de mémoire BF importants. De

plus on observe des phénomènes de résonance de plusieurs dB ainsi que des dissymétries

des termes d’intermodulation gauche et droit témoignant de la grande complexité des

phénomènes engendrés par la mémoire basse fréquence. En pratique, les variations appa-
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Cette opération de convolution est valable pour tout système linéaire. 

Malheureusement un tel principe n’est plus applicable dans le cas des dispositifs non 

linéaires dont la réponse dépend de l’amplitude de l’excitation. 

Les séries de Volterra semblent être le seul formalisme mathématique capable de 

décrire un système non-linéaire à mémoire de façon rigoureuse [43]. En effet, ces séries 

sont une extension aux systèmes non-linéaires du produit de convolution des systèmes 

linéaires. Ce formalisme a été ensuite adopté et adapté par de nombreux physiciens et 

électroniciens à diverses applications [44][45][46][47][48][49][50].  

La relation entre l’entrée x(t) et la sortie y(t) d’un système non-linéaire à mémoire 

est régie par l’équation suivante : 

   

yn(t) = 
0

+∞

∫
0

+∞

∫ hn τ1,τ2,τn( ).x t − τ1( ).
0

+∞

∫ x t − τ2( )..x t − τn( ).dτ1.dτ2.dτn

y(t) = yn(t)
n=1

+∞

∑
  <1.52> 

hn représente le noyau d’ordre n de la série de Volterra exprimé dans le domaine temporel et y(t) la 
réponse d’ordre n.  

Les séries de Volterra modélisent la réponse d’un système NL sous la forme de la 

sommation d’un terme linéaire puis quadratique, cubique, etc. 

 
Figure 1-36 : Topologie générale du modèle de Volterra classique. 

Si on se limite au premier ordre, on retrouve le produit de convolution simple 

décrivant les systèmes linéaires :  

  
y(t) = h τ( )

−∞

+∞

∫ .x t − τ( ).dτ
 <1.53> 

Les noyaux extraits ici sont des invariants du système, ils sont donc indépendants 

des signaux d’excitation. Cependant, il est très difficile d’identifier un nombre 

∑
( )x t ( )y t

( )1 1H f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )1 1h τ

( )2 1 2H f , f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )2 1 2h ,τ τ

( )3 1 2 3H f , f , f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )3 1 2 3h , ,τ τ τ

( )N 1 2 3H f , f , f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )N 1 2 3h , ,τ τ τ

( )1y t

( )2y t

( )3y t

( )Ny t

∑
( )x t ( )y t

( )1 1H f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )1 1h τ

( )2 1 2H f , f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )2 1 2h ,τ τ

( )3 1 2 3H f , f , f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )3 1 2 3h , ,τ τ τ

( )N 1 2 3H f , f , f⎡ ⎤⎣ ⎦

( )N 1 2 3h , ,τ τ τ

( )1y t

( )2y t

( )3y t

( )Ny t
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important de noyaux hn, étant donné que le nombre de noyau augmente fortement avec 

le degré de la non-linéarité. Cela nous limite donc à des systèmes faiblement non-

linéaires. 

Pour résoudre ce problème, les travaux de Le Gallou [51] ont introduit le concept de 

séries de Volterra à noyaux dynamiques qui prennent en compte les effets dispersifs 

hautes fréquences. Ensuite A. Soury [52] a introduit le principe de la réponse 

impulsionnelle non-linéaire pour décrire la mémoire basse fréquence dans les dispositifs 

non-linéaires. Pour finir C. Mazière [53], Z. Madini [54] et C. Quindroit [55] ont 

développé les modèles dits de séries de Volterra modulées afin de prendre en compte les 

effets mémoire basse fréquence et haute fréquence. 

Nous présenterons les principales caractéristiques de ces modèles sans pour autant 

rentrer dans les détails de leur formalisme mathématique. 

IV.2.1 Modèle à mémoire haute fréquence : Volterra dynamique simplifié 

Comme nous l’avons vu auparavant, un amplificateur de puissance RF est un 

système non-linéaire à mémoire.  

Dans une première approche, Filicori a appliqué une série de Taylor autour d’un 

point statique de l’excitation d’entrée. L’équation des séries de Volterra devient 

dynamique autour d’un signal donné :  

 

y(t) = h1 τ1( )
−∞

+∞

∫ .x t − τ1( ).dτ1 + 
0

+∞

∫
0

+∞

∫ hn x(t),τ1,τ2,τn( )  x t − τi( )
i=1

n

∏ .dτi
0

+∞

∫
n=2

+∞

∑

= y stat (x(t)) + 
0

+∞

∫
0

+∞

∫ hn x(t),τ1,τ2,τn( )  x t − τi( )
i=1

n

∏ .dτi
0

+∞

∫
n=2

+∞

∑
 <1.54> 

Comme les noyaux ne sont plus des invariants du système (les noyaux sont 

dépendant du signal d’excitation x(t)), on choisit le terme de séries de Volterra 

dynamique. 

Dans le cas d’un modèle de Volterra dynamique simplifié, l’étude est focalisée sur le 

premier noyau du modèle qui prend en compte simplement la mémoire haute fréquence.  

  
y(t) = y

stat
x(t)( ) + hn x(t),τ1( )

0

τ

∫ x(t − τ1)− x(t)( )dτ1

 <1.55> 
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Dans les travaux de thèse de N. Le Gallou [51], ces séries de Volterra dynamique sont 

appliqués à la modélisation système d’amplificateurs de puissance. Pour cela, ces séries 

sont adaptées au formalisme d’enveloppe complexe :  

   

y(t) = H0
x(t)( ).x(t)+ 1

2π
H1−BW

2

+BW
2∫ x(t) ,Ω( ). X(Ω).ejΩtdΩ

+ 1
2π

H2−BW
2

+BW
2∫ x(t) ,Ω( ). X*(Ω).e2jϕ(t)e− jΩtdΩ

 <1.56> 

Cette forme simplifiée du modèle de Volterra présente une partie statique H0, et deux 

noyaux dynamiques H1 et H2 qui peuvent être représentés comme des filtres non-

linéaires paramétrés en niveau de puissance x(t)

 
En résumé, l’extraction des noyaux se fait en deux étapes :  

 Tout d’abord, on extrait le noyau H0 par une mesure d’un signal non modulé à la 

fréquence f0 : x(t) = Re X 0e
j2π f0t( )  

 Ensuite, on réalise une mesure avec un signal présentant un faible indice de 

modulation du type x(t) = Re X 0e
j2π f0t + ∂ X .e j2π ( f0+Δf ).t( ) avec X 0 >> ∂ X . La 

réponse en sortie est donc un spectre avec trois raies, et le principe 

d’identification est présenté en figure 1-38. En balayant la puissance et l’écart 

fréquentiel Ω, l’amplificateur est caractérisé sur toute la plage de variation. 

 
Figure 1-37: Principe d’identification des deux noyaux dynamiques 

Ce modèle permet de décrire correctement les performances d’un amplificateur même 

si celui-ci présente de fortes non-linéarités. Cependant, de par l’hypothèse de départ, ce 

modèle ne peut correctement décrire la mémoire basse fréquence. En effet, nous avons 

( ) ( )∗+
∗

∂δΩ = −
δ ∂


 0 0 0
1 0 0

0

H X ,XYH X ,X ,
X X

0X

δX

+δY
−δY

0Y

ω0 ω +Ω0 ω0 ω + Ω0ω − Ω0

( ) ( )∗−
∗

∂δΩ = −
δ ∂


 0 0 0
2 0 0

0

H X ,XYH X ,X ,
X X

( ) ( )∗+
∗

∂δΩ = −
δ ∂


 0 0 0
1 0 0

0

H X ,XYH X ,X ,
X X

0X

δX

+δY
−δY

0Y

ω0 ω +Ω0 ω0 ω + Ω0ω − Ω0

( ) ( )∗−
∗

∂δΩ = −
δ ∂


 0 0 0
2 0 0

0

H X ,XYH X ,X ,
X X



Chapitre 1 : Transistor HEMT’s GaN: Principe de fonctionnement, Caractérisation et Modélisation 

 

 59 

tronqué la réponse à l’ordre 1, or ce sont les ordres supérieurs qui portent la non-

linéarité. Malheureusement si on considère les ordres supérieurs on est alors dans le cas 

où les noyaux ne peuvent plus être extraits indépendamment les uns des autres. 

Nous allons voir par la suite comment les travaux de A. Soury ont permis de 

contourner ce problème pour intégrer la mémoire basse fréquence. 

IV.2.2 Modèle à mémoire basse fréquence : Volterra à réponse 

impulsionnelle 

Afin d’améliorer la prise en compte de la mémoire basse fréquence en présence de 

signaux a fort taux de modulation d’amplitude, A.Soury [52] [57] [58] a proposé un 

remplacement des polynômes dans les séries de Volterra (équation 1.51) par des séries 

de fonctions arbitraires. 

L’équation régissant la sortie du modèle est donné ci dessous:  

   
y(t) = h x(t − τ) ,τ( ).

0

∞

∫ x(t − τ).dτ
 <1.57> 

Cette expression correspond à une réponse impulsionnelle non-linéaire qui dépend du 

niveau du signal en entrée. 

L’identification de ce modèle est faite à l’aide d’un échelon d’Heaviside en entrée :  

 

x(t) =Re X0.U(t).e
jω0t( ) avec U(t) = 0 pour t < 0

= 1 pour t > 0

⎧
⎨
⎪

⎩⎪  <1.58> 

Le niveau en entrée est balayé afin de couvrir la dynamique de l’amplificateur.  

En insérant l’excitation de Heavyside dans l’équation 1.51 on obtient :  

 

y(t) = X0 h X0,τ( ).
0

∞

∫ U(t − τ).dτ
 <1.59> 

Etant donné que l’échelon 𝑈(𝑡 − 𝜏) est nul pour 𝑡 − 𝜏 < 0,  on obtient :  

   
y(t) = X0

h X0,τ( ).
0

t

∫ dτ
 <1.60> 

Enfin en dérivant l’équation 1.60, on peut obtenir le noyau h :  

 

h(t) = 1
X0
.
∂y(X0,τ)

∂t
 <1.61>

 L’identification est schématisée en figure 1-39 :  
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Figure 1-38 : Principe d’identification de la réponse impulsionnelle 

Ce modèle permet une très bonne description de la mémoire basse fréquence, même 

pour des signaux assez différents de ceux utilisés pour l’extraction du modèle. En 

revanche, puisque la fréquence porteuse est fixée au centre de la bande de 

fonctionnement, les effets de mémoire haute fréquence ne sont pas pris en compte. 

Nous avons présenté successivement deux modèles qui permettent de modéliser soit 

la mémoire HF soit la mémoire BF. Nous allons donc voir dans la prochaine section 

comment prendre en compte conjointement les deux effets mémoires. 

IV.2.3 Modèle à mémoire haute et basse fréquence : Séries de Volterra 

modulés 

Dans ses travaux, C. Mazière [59] a proposé une topologie combinant une voie qui 

modélise la mémoire HF et une autre voie qui modélise la mémoire BF. Ce principe est 

décrit sur la figure 1-40.  

 
Figure 1-39 : Topologie du modèle de Volterra modulé 

La voie HF est directement pilotée par l’enveloppe du  signal d’entrée alors que la 

voie BF est pilotée par l’amplitude de l’enveloppe. En fait, c’est le modèle de Volterra 

dynamique 1 noyau (voie HF) du 1.4.3.1 et le Modèle de Volterra à réponse 

impulsionnelle (voie BF) du 1.4.3.2 qui sont combinés. 

Chapitre 2 : Le modèle de Volterra modulé à trois noyaux

d’entrée s’exprime donc sous la forme :

x(t) = !e(X0 · U(t) · ejω0t) avec U(t)

{

= 0 pour t < 0

= 1 pour t > 0
(2.16)

La réponse indicielle du système à modéliser est alors mesurée pour différent niveau X0

du signal d’entrée afin de couvrir la plage de fonctionnement de l’amplificateur.

En insérant l’expression du signal d’entrée (2.16) dans l’équation du modèle (2.15), le

signal de sortie correspondant, en bande de base, s’exprime comme :

ŷ(t) = X0

∞
∫

0

ĥ(X0, τ) · U(t − τ) · dτ (2.17)

D’où en tenant compte de la définition de U(t), on obtient :

ŷ(t) = X0

t
∫

0

ĥ(X0, τ) · dτ (2.18)

Enfin, la dérivée de cette expression par rapport au temps permet d’obtenir l’expression

de la réponse impulsionnelle non linéaire du modèle comme défini ci-dessous.

ĥ(X0, t) =
1

X0
·
∂ŷ(X0, t)

∂t
(2.19)

Le principe de cette identification est schématisé sur le graphique de la Fig. 2.5.

Fig. 2.5 – Principe d’identification de la réponse impulsionnelle
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y(t) = yHF(t) . yBF(t)

yHF(t) =
1
2π −∞

+∞

∫ hHF x(t) ,Ω( ).x(Ω).dΩ
yBF(t) = 0

+∞

∫ hBF x(t − τ) ,τ( ).x(t − τ).dτ
 <1.62> 

Il est donc évident que la méthode d’identification est identique à celles décrites 

précédemment pour chaque modèle. Ce formalisme a montré de très bons résultats sur 

plusieurs modèles large bande [59], et ceci même pour des signaux différents de ceux 

utilisés pendant l’extraction. 

Cependant la partie de l’extraction avec l’échelon d’Heaviside est très lourde à 

mettre en œuvre. En simulation, l’utilisation du transitoire d’enveloppe conduit à des 

temps de calcul très importants et parfois à des problèmes de convergence. En mesure, 

la difficulté est de capturer le transitoire de l’enveloppe du pulse RF. 

Pour pallier à ce problème au moins du point de vue simulation, A. Soury [60], puis 

Z. Madini [54] ont introduit une identification par excitation bi-porteuses, avec une 

topologie quelque peu différente. Pour cela dans [60], les auteurs proposent un modèle 

de réponse impulsionnelle à deux noyaux :  

 

y(t) = h x(t − τ) ,τ( ).
0

∞

∫ x(t − τ).dτ

+
x(t).
x*(t).

h x(t − τ) ,τ( ).
0

∞

∫ x*(t − τ).dτ
 <1.63> 

L’extraction de ces noyaux se fait de la même manière que pour le modèle de 

Volterra dynamique à l’ordre 1, à savoir avec un signal bi-porteuse à faible coefficient 

de modulation. L’avantage de cette méthode est la rapidité et la précision de 

l’extraction qui peut être menée  en simulation HB [60]. 

Partant de ces travaux, Z. Madini a reconsidéré la structure introduite par C. 

Mazière  

 
Figure 1-40 : Topologie du modèle Volterra modulé modifiée 
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Le signal de sortie est alors la combinaison de la voie HF et de la voie HF modulée 

par la voie BF de la façon suivante:  

   

y(t) = yHF(t) . 1+ yBF(t)( )
yHF(t) = 1

2π −∞

+∞

∫ hHF
x(t) ,Ω( ).x(Ω).dΩ

yBF(t) =
0

+∞

∫ hBF
x(t − τ) ,τ( ).x(t − τ).dτ

 <1.64> 

De la même manière que précédemment, il faut d’abord identifier le noyau HF avec 

des mesures en CW, puis extraire le noyau BF par des mesures bi-porteuse à faible 

indice de modulation comme on l’a vu pour le modèle impulsionnel à deux noyaux. 

Il reste cependant un problème lors de l’extraction du noyau BF. En effet, si le 

système est excité par un signal bi-porteuse d’espacement spectral Ω, on a donc en 

sortie une réponse à trois raies. Chacune des raies est espacée de la fréquence centrale de 

la quantité Ω. Or, il existe deux situations pour le signal en entrée qui ne donnent pas la 

même réponse en sortie, mais qui conduit au même emplacement spectral (figure 1-42).  

 
Figure 1-41 : Deux cas symétriques d’excitations pour l’extraction du noyau BF 

En fait, ce problème résulte de l’hypothèse de l’identification du modèle BF, selon 

laquelle le noyau ne dépend que de l’amplitude de l’enveloppe. Cela suppose donc que le 

circuit donne la même réponse pour deux signaux ayant la même amplitude de pompe 

mais pas la même phase (Ω et -Ω).  

Pour repousser cette limitation, C Quindroit [61] a introduit une nouvelle variable 

permettant de lever l’indétermination sur la résolution du noyau BF : la fréquence 

instantanée (figure 1-43). En effet la fréquence instantanée est la dérivée première de la 

phase, ce qui permet donc de reconnaître la configuration de mesure. 

Chapitre 2 : Le modèle de Volterra modulé à trois noyaux

a) Convention −Ω b) Convention +Ω

Fig. 2.12 – Dilemme lors de la résolution du système : 2 choix

cette limite, nous avons introduit dans nos travaux [62, 63], en plus de l’amplitude, une

nouvelle variable d’état permettant de lever l’indétermination du système d’identification.

Le nouveau modèle qui s’en suit, que nous allons désigner par modèle de Volterra modulé

à trois noyaux fait l’objet du paragraphe suivant.

2.3 Modèle de Volterra modulé à trois noyaux

2.3.1 Topologie du modèle à 3 noyaux

Nous avons vu que l’hypothèse principale de la topologie du modèle précédent

conduisait vers un système d’équations indéterminé et demandait de s’affranchir de deux

équations dans le système pour être capable d’extraire le noyau de la voie BF. Ceci nous

montre qu’il manque une variable d’état pour décrire correctement le fonctionnement

de la mémoire BF. Une reconsidération des mécanismes dispersifs dans les circuits nous

a amené à contrôler la voie BF non plus uniquement par l’amplitude instantanée du

signal d’entrée mais d’y ajouter la fréquence instantanée de ce même signal. En effet, le

signal d’entrée s’exprimant comme x̂(t) = |x̂(t)| · ej∠x̂(t) est composé de deux variables

indépendantes, l’amplitude et la phase (|x̂(t)|,∠x̂(t)), constituant les deux variables

d’état du système. Cependant, dans un système invariant dans le temps, la réponse

impulsionnelle ne peut être une fonction de la phase. Elle ne peut dépendre que de la

dérivée, c.a.d de la fréquence instantannée.

Par conséquent, la nouvelle structure du modèle est indiquée sur la Fig. 2.13, il s’agit

d’une structure directe (Feed Forward) composée de deux voies comme précédemment. Le

signal d’entrée est défini à partir de son amplitude et de sa fréquence instantanée et passe

directement à travers le bloc HF. La voie BF est divisée en deux sous voies commandées
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d’état du système. Cependant, dans un système invariant dans le temps, la réponse

impulsionnelle ne peut être une fonction de la phase. Elle ne peut dépendre que de la

dérivée, c.a.d de la fréquence instantannée.

Par conséquent, la nouvelle structure du modèle est indiquée sur la Fig. 2.13, il s’agit

d’une structure directe (Feed Forward) composée de deux voies comme précédemment. Le

signal d’entrée est défini à partir de son amplitude et de sa fréquence instantanée et passe

directement à travers le bloc HF. La voie BF est divisée en deux sous voies commandées
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Figure 1-42 : Topologie du modèle de Volterra à trois noyaux 

Le modèle prend alors la forme suivante :  

 

y(t) = yHF(t) . 1+ yBF(t)( )
yHF(t) =

1
2π −∞

+∞

∫ hHF x(t) ,Ω( ).x(Ω).dΩ
yBF(t) = 0

+∞

∫ hBF1 x(t − τ) ,τ( ).x(t − τ).dτ

+
0

+∞

∫ hBF2 x(t − τ) ,τ( ).ω x (t − τ).dτ
 <1.65> 

La méthode d’extraction est toujours la même : on extrait d’abord le noyau HF avec 

un signal CW, puis les noyaux BF par un signal biporteuse à faible indice de 

modulation. Dans ses travaux de thèse [55], C. Quindroit a présenté une identification à 

trois porteuses, puisqu’il ne disposait alors que d’une mesure « VNA based », de telle 

sorte que les phases mesurées n’étaient pas absolues. La technologie des mesures ayant 

fait une grande avancée avec les NVNA, on peut extraire chaque noyau BF avec 

seulement une mesure bi-porteuse (ce qui simplifie grandement l’extraction). 

IV.2.4 Conclusion 

En conclusion, nous pouvons dire qu’avec les derniers travaux de C. Quindroit, la 

modélisation comportementale d’amplificateur considérant des signaux d’enveloppe 

complexe est presque terminée. Effectivement, avec le modèle de Volterra à trois 

noyaux, il est possible de décrire la réponse dans sa bande utile avec les effets dispersifs 

BF et HF associés. On peut faire un tableau récapitulatif des modèles présentés 

précédemment :  
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l’une par l’amplitude instantanée et l’autre par la fréquence instantanée du signal. Les

différents signaux de commande sont définis ci-dessous :

|̂x(t)| =
√

x̂(t)x̂∗(t) (2.46)

∠x̂(t) = tan−1

(

−j
x̂(t) − x̂∗(t)

x̂(t) + x̂∗(t)

)

(2.47)

ωx̂(t) =
d∠x̂(t)

dt
(2.48)

Fig. 2.13 – Topologie du modèle modulé modifié

L’expression du modèle prend alors la forme ci-dessous :

ŷ(t) = ŷHF (t) · (1 + ŷBF (t)) (2.49)

ŷHF (t) =

∞
∫

0

ĥHF (|x̂(t − τ)| , τ) · x̂(t − τ) · dτ (2.50)

ŷBF (t) =

∞
∫

0

ĥBF1 (|x̂(t − τ)| , τ) · |x̂(t − τ)| · dτ (2.51)

+

∞
∫

0

ĥBF2 (|x̂(t − τ)| , τ) · ωx̂(t − τ) · dτ

De la même manière que précédemment, il va nous falloir déterminer les 3 noyaux de

notre modèle en identifiant dans une première étape le noyau HF et par la suite les deux

noyaux BF. Nous proposons de développer ces deux étapes dans les paragraphes suivants.
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Volterra 

dynamique 

1 er ordre 

Volterra 

réponse 

impulsionnelle 

Volterra 

modulé 

deux 

noyaux 

Volterra 

modulé deux 

noyaux 

modifié  

Volterra 

modulé à 

trois  

noyaux 

Mémoire 

HF 
Oui Non Oui Oui Oui 

Mémoire 

BF 
Non Oui Partielle Partielle Oui 

Désadapt

ation 
Non Non Non Non Non 

Réponse 

Harmonique 
Non Non Non Non Non 

Tableau 1-2: Comparaison des différents modèles décrits en séries de Volterra 

Conformément au tableau précédent, ces modèles ne prennent ni en compte la 

désadaptation, ni la réponse harmonique. Il est donc impossible de décrire correctement 

les caractéristiques de transistors. 
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V Conclusion et perspectives pour la 
modélisation de transistors en boîtier 

Dans ce chapitre, nous avons pu présenté les éléments nécessaires à la réflexion et la 

mise en place d’une nouvelle méthode de modélisation de transistors packagés.  

Pour cela nous avons d’abord présenté les caractéristiques électriques d’un transistor 

HEMT GaN qui est l’élément central de la future conception d’amplificateurs large-

bande et haut rendement. 

Ensuite, nous avons parcouru les modèles phénoménologiques dits « boite grise » qui 

permettent de modéliser ces composants lorsqu’il ne sont pas mis en boitier.  

D’un autre côté les modèles « PHD based » nous ouvrent la voie de la modélisation 

bilatérale (prise en compte des désadaptations) et multi-harmoniques. 

Dans une dernière partie nous avons vu comment les séries de Volterra permettent 

des modélisations d’amplificateurs comportant de forts effets non-linéaires et de 

mémoire. Ce qu’il est important de retenir, c’est que les effets mémoires des 

amplificateurs sont découpés certes en deux familles fréquentielles HF et BF mais aussi 

en deux familles d’éléments du circuit : transistors et circuit d’adaptation et de 

polarisation. La méthode de prise en compte des effets de mémoire est totalement 

valable pour les transistors, et d’une manière complètement différente de celles 

présentées dans les modèles phénoménologiques. L’avantage de l’approche des séries de 

Volterra est qu’elle ne dépend ni de la technologie du composant, ni même de sa 

topologie interne étant donné qu’elle définit un modèle boîte noire. 

Nous verrons donc dans le second chapitre comment nous avons combiné les 

méthodes développées par J. Verspecht dans le modèle PHD et les séries de Volterra, 

pour parvenir à un modèle multi-harmonique et bilatéral comprenant les effets de 

mémoire HF. 
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I Introduction 

 

La conclusion du chapitre 1 est qu’il n’existe pas à l’heure actuelle de modèle 

comportemental de transistor en boitier prenant en compte les effets mémoires de façon 

simple et efficace. Nous avons montré l’esquisse d’une solution pour intégrer la prise en 

compte des effets mémoires dans un modèle basé sur la théorie du PHD modèle. Or il est 

important pour la conception d’amplificateur de puissance de prendre en compte ces 

effets pour prévoir les non-linéarités dispersives que ce dernier apportera dans un 

système de communications. 

Dans ce chapitre nous allons tout d’abord rappeler rapidement la théorie du modèle 

PHD pour ensuite décrire le nouveau modèle appelé Multi-Harmonique Volterra 

(MHV) qui est une approche hybride entre le modèle PHD et les séries de Volterra. 

Nous verrons ensuite comment ce modèle peut s’appliquer à la modélisation 

d’amplificateurs de puissance et son formalisme pour traiter le cas des transistors 

packagés.  

Dans une seconde partie nous présenterons la méthode d’extraction des noyaux du 

modèle, ainsi que son implémentation numérique dans un simulation circuit du 

commerce : ADS. 

Ensuite nous détaillerons le banc d’extraction basé sur un banc de mesure de 

puissance de type Load-Pull temporel qui a été développé lors de cette thèse pour 

l’application du modèle MHV à des cas tests expérimentaux. 

Enfin, pour finir des études basées sur des simulations et des mesures seront 

présentées afin de valider l’approche du modèle ainsi que l’apport de la prise en compte 

de la mémoire HF.  
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II Principe du nouveau modèle comportemental 
multi-harmonique prenant en compte les 
effets mémoires HF 

 Rappel du formalisme du modèle PHD II.1

Comme décrit précédemment, ce modèle est décrit comme un « mapping » fréquentiel 

des ondes a (excitations du modèle) par rapport aux ondes b (réponses du modèle). 

 
Figure 2-1 : Principe du mapping fréquentiel 

Par une opération de linéarisation autour du fort signal a11 et autour de a2n ≈ 0, on 

peut développer ces équations pour déboucher sur l’équation générale du modèle, qui 

est la suivante :  

 

bik (t) = Sik , jl
jl
∑ a11(t)( )Pk−la jl (t) + Tik , jl

jl≠1,1
∑ a11(t)( )Pk+la*jl (t)

avec P = e jϕ a11(t )( )
 <2.1> 

La description de ce modèle est purement statique en fréquence, il est donc 

impossible de capturer les effets mémoires des composants avec ce formalisme. J. 

Verspecht a retravaillé le formalisme des X-parameters en [62] et [63] pour apporter les 

effets mémoires basse fréquence. Cependant dans ces travaux, la description reste 

décrite sous forme de tableau, il n’est donc pas possible de simuler efficacement ce 

modèle avec des signaux différents de ceux utilisés pour l’extraction. 

Nous allons détailler ici le formalisme mathématique et les méthodes 

d’approximation utilisées pour l’intégration de la mémoire dans le modèle MHV. 
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#
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#
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f0#
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  b1
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b1k = fNL (a11 ,a12 ,a13 ,...a 21 ,a 22 ,a 23 ,...)
b2k = fNL (a11 ,a12 ,a13 ,...a 21 ,a 22 ,a 23 ,...)
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 Formalisme du nouveau modèle comportemental prenant en II.2
compte les effets mémoires hautes fréquences 

Ce nouveau modèle que nous proposons est une approche hybride entre le modèle 

PHD et les séries de Volterra dynamiques. Pour comprendre le formalisme considérons 

tout d’abord un système à mémoire, avec les signaux ai(t) et bi(t) correspondant aux 

ondes incidentes et réfléchies aux port i=1,2. D’un point de vue général, on peut décrire 

ce système comme une somme des contributions de chaque fréquence fondamentale et 

harmonique d’un signal modulé. L’enveloppe complexe bik  de composante spectrale est 

prise en compte dans 2.2. 

 
   
bi(t) = Re bik (t)

k
∑⎧⎨

⎩

⎫
⎬
⎭

 <2.2> 

La formulation générale d’un système non linéaire sans mémoire conduit au 

« mapping » suivant 2.3 décrit entièrement en enveloppe complexes  

 
   

b ik (t) = fNL

a11(t), a12(t), a13(t),...
a21(t), a22(t), a23(t),...
a*

11(t), a
*
12(t), a*

13(t),...
a*

21(t), a
*
22(t), a*

23(t),...

⎛

⎝

⎜
⎜
⎜
⎜
⎜

⎞

⎠

⎟
⎟
⎟
⎟
⎟  <2.3> 

En partant du principe que la non-linéarité est contrôlée par le module de 

l’enveloppe complexe de l’onde a11(t),  la linéarisation de l’équation 2.3 redonne  

l’équation du modèle PHD : 

 

b ik (t) = Sik , jl
jl
∑ a11(t)( )Pk−l a jl (t) + Tik , jl

jl≠1,1
∑ a11(t)( )Pk+l a*jl (t)

avec P = e jϕ a11(t )( )
 <2.4> 

Cependant, comme le démontre l’équation <2.4>, les noyaux Sik,jl et Tik,jl sont 

contrôlés par le niveau de l’onde a11 d’une façon statique. En adoptant une formulation 

discrète avec une durée de mémoire .mT M t= Δ avec tΔ  le pas d’échantillonnage, ceci 

nous conduit à l’expression suivante :  

  <2.5>    

bik (tn ) = fNL( a11(tn ),..., a11(tn−M ),... a12(tn ),..., a12(tn−M ),...
a21(tn ),..., a21(tn−M ),... a22(tn ),..., a22(tn−M ),...

a*
11(tn ),..., a*

11(tn−M ),... a*
12(tn ),..., a*

12(tn−M ),...

a*
21(tn ),..., a*

21(tn−M ),... a*
22(tn ),..., a*

22(tn−M ),...)



Chapitre 2: Modélisation comportementale Multi-Harmonique et Bilatérale 

 

 71 

Afin de modéliser la relation 2.5, l’idée générale de ces travaux est d’appliquer les 

séries de Volterra dynamiques à chaque noyau de l’expression 2.4 autour de a11(t)  

 

   

bik (t) =
Sik , jl a11(t)( ).Pk−l . ajl (Ω)+ 1

2π
Hik , jl

HF a11(t) ,Ω( ).
−∞

+∞

∫ ajl (Ω).dΩ

+ 1
2π

Hik , jl
BF a11(t) ,Ω( ).

−∞

+∞

∫ ajl (Ω).
ajl (t)
a∗

jl (t)
.dΩ

⎧

⎨

⎪
⎪

⎩

⎪
⎪

⎫

⎬

⎪
⎪

⎭

⎪
⎪

jl
∑

+

Tik , jl a11(t)( ).Pk+l . ajl (Ω)+ 1
2π

Hik , jl
HF a11(t) ,Ω( ).

−∞

+∞

∫ ajl (Ω).dΩ

+ 1
2π

Hik , jl
BF a11(t) ,Ω( ).

−∞

+∞

∫ ajl (Ω).
ajl (t)
a∗

jl (t)
.dΩ

⎧

⎨

⎪
⎪

⎩

⎪
⎪

⎫

⎬

⎪
⎪

⎭

⎪
⎪

jl≠1,1
∑

avec P = e jϕ a11(t )( )

  <2.6> 

Compte tenu de la complexité du modèle, une première simplification consiste à 

prendre en compte uniquement la mémoire HF. On peut alors négliger le noyau HBF qui 

tend à capturer la mémoire BF comme on l’a vu dans le chapitre 1. L’équation du 

modèle devient alors:  

 
   

bik (t) = 1
2π

Sik , jl a11(t) ,Ω( ).Pk−l . ajl (t)
−∞

+∞

∫
jl
∑ .dt

+ 1
2π

Tik , jl a11(t) ,Ω,( ).Pk+l . ajl (t)
−∞

+∞

∫
jl≠1,1
∑ .dt

avec P = e jϕ a11(t )( )  <2.7> 

La topologie du modèle est décrite dans la figure (2-2). 

 
Figure 2-2: Topologie du modèle comportemental 
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Le nom qui lui a été donné est le Multi-Harmonique Volterra (MHV) de part sa 

capacité à prendre en compte la réponse des harmoniques et l’intégration de la mémoire 

par application des séries de Volterra. 

L’opération de linéarisation autour du niveau a11(t)  présuppose que l’influence de  

a21(t) est linéaire, ceci signifie que ce modèle ne peut prendre en compte que de faibles 

désadaptations par rapport à l’impédance de référence Zref du modèle extrait. Comme 

nous l’avons vu dans le chapitre 1.3, l’expression de a2 est :  

 

a2l (t) =
V2l + Zref I2l

2
 <2.8> 

 Si l’on veut pouvoir l’appliquer à la modélisation de transistor, nous devons donc 

prendre en compte différents Zref dans le modèle pour garder le niveau de a2 

suffisamment faible pour que l’hypothèse de départ de linéarisation du modèle autour 

de a2 ≈ 0 soit toujours vérifiée. L’équation du modèle devient alors :  

 
   

bik (t) = 1
2π

Sik , jl a11(t) ,Ω,Z ref( ).Pk−l . ajl (t)
−∞

+∞

∫
jl
∑ .dt

+ 1
2π

Tik , jl a11(t) ,Ω,Z ref( ).Pk+l . ajl (t)
−∞

+∞

∫
jl≠1,1
∑ .dt

avec P = e jϕ a11(t )( )  <2.9> 

Une autre information très importante à prendre en compte est la consommation 

DC. Le modèle étant extrait pour un point de fonctionnement donné une simplification 

possible est de commander  les courant I1 et I2 par les ondes de puissances a1 et a2  

suivant la loi : 

  

Ii (t) = Ii0 + Re S RFi0, jl∑ a11( )P− la jl (t)( )
avec Ii0 = courant de repos sans RF et P = e jϕ a11(t )( )

 <2.10> 

Cette commande n’est pas dispersive en fréquence mais représente une première 

approximation de la réalité. 

 Extraction des noyaux du modèle II.3

Pour extraire la dépendance en fréquence de chaque-noyau, on applique la méthode 

combinée d’extraction des noyaux du modèle PHD, et celle d’extraction du noyau 
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dynamique en fréquence décrite dans le chapitre 2. La figure suivante illustre 

l’extraction des noyaux S2k, : 

 
Figure 2-3 : Identification des noyaux dynamique en fréquence à partir d’un signal mono-porteuse 

Afin d’extraire la dépendance en fréquence des noyaux S2k,11, on mesure le rapport de 

l’onde b2 à tous les fréquences harmoniques k pour plusieurs valeurs de fréquence 

porteuses. 
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III   Méthode d’implémentation numérique  

Dans cette partie nous allons aborder les fonctions d’approximation utilisées pour 

implémenter numériquement le modèle de la façon la plus judicieuse possible, afin de 

pouvoir l’utiliser en simulation dans des logiciels commerciaux de type ADS©. 

Le modèle MHV est un modèle d’enveloppe la représentation de celui-ci sera donc 

faite dans le domaine bande de base. Chaque noyaux du modèle peu donc être vu 

comme des filtres passe bas  paramétrés par a11(t)  en supprimant la notion de porteuse. 

Lors de ces travaux, nous avons choisi de décrire chaque noyau S&T du modèle MHV 

par deux fonctions rationnelles a variables séparables du type : 

  <2.11> 

On peut noter que les fonctions de base   α k (Ω)  représentent des filtres linéaires tandis 

que les fonctions de base fk représentent des caractéristiques statiques. 

 Méthode d’identification de la dépendance en fréquence  III.1

Une première approche pourrait être l’utilisation de l’approximation de Padé pour 

décrire la dépendance en fréquence :  

  <2.12> 

L’avantage de cette méthode est qu’elle est assez simple à mettre en œuvre et que le 

passage du domaine fréquentiel au domaine temporel est très simple puisque la 

transformation en fréquentiel de jΩ donne une dérivée dans le domaine temporel :  

  <2.13> 

Cela nous montre donc que l’ordre du polynôme décrivant la fonction dans le 

domaine fréquentiel est directement relié à l’ordre de la dérivée à calculer dans le 

domaine temporel. Ceci entraînant de graves instabilités, qui rendent parfois le modèle 

inutilisable. Cependant, depuis quelques années B. Gustavsen [64] [65] [66]  a proposé 

  
Sij ,mn a11 ,Ω( ) = α k Ω( ). fk a11( )

k=0

K

∑

  

α k Ω( ) =
βn. jΩ( )n

n=0

N

∑

1+ γ m. jΩ( )m

m=0

M

∑

  
TF −1 λ. jΩ( )n( ) = d nλ

dtn
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une décomposition plus efficace et plus robuste avec une description en éléments 

simples pôles/résidus  

  <2.14> 

Dans [64], B. Gustavsen a mis au point une technique d’identification de l’équation 

<2.14>, tous cela avec une très bonne stabilité numérique contrairement aux méthodes 

de Padé. Cette méthode est très souvent utilisée pour ce type de décomposition et porte 

le nom de « Vector Fitting ». Ce programme permet par plusieurs itérations d’obtenir un 

fit d’un vecteur par séries d’élément simples inconditionnellement stables. Ce 

programme initialement prévu pour traiter des fonctions hermitiennes (symétriques 

par rapport à zéro H(Ω)=H*(-Ω)) il a été légèrement modifié afin de traiter les 

description de signaux de type enveloppe complexes.  

Cette dernière solution étant la plus stable, nous avons choisi de l’utiliser pour 

implémenter la dépendance en fréquence du modèle. 

 Méthode d’identification de la dépendance en  puissance III.2

Pour la prise en compte de la dépendance en puissance, plusieurs méthodes peuvent 

être utilisées. La plus connue est d’utiliser des monômes du type :   

  <2.15> 

Le principal problème de cette méthode est sa tendance à osciller pour des ordres 

élevés des polynômes, et son incapacité à prédire avec précision les très faibles niveaux.  

En étudiant les propriétés de l’algorithme de Vector fitting il nous alors été possible 

de fixer la localisation des pôles stables sur une base entière de mesure K a11{ }  

représentant une base discrète des noyaux S sur une excursion de niveau a11 et de 

fréquence jΩ  :  

 
K a11{ } = Sik , jl ( a11 ,Ω j ), j =1,...,K{ }

. <2.16> 

Nous avons alors choisit d’utiliser les résidus du Vector fitting pour représenter la 

fonction non linéaire ( )11kf a . 

α k Ω( ) = rn
jΩ− pnn=0

n

∑

fk a11( ) = a11( )k
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A partir de l’expression 2.14, on peut donc exprimer une non linéarité ( )11kf a  sous la 

forme d’une base discrète:  

   
fk a11( ) ={rk ,i ,i = 1,....P}

 <2.17> 

Afin d’obtenir une fonction continue sur la plage de variation de a11.nous avons alors 

choisi d’utiliser une méthode d’interpolation splinée. 

Nous avons donc deux fonctions à variables séparables : les résidus décrivent la 

dépendance en puissance, et les pôles qui décrivent la dépendance en fréquence. La 

forme générale des noyaux est donc :  

    
Sik , jl =

1
jΩ− pkk=0

K

∑ . fk a11( )
 <2.18> 

On doit maintenant réaliser l’intégration de convolution temporelle de bik (t)  dont la 

forme est décrite ci dessous : 

 

 

bik (t) = Sik , jl a11(t) ,τ( ).Pk−l (t).ajl (t −τ )dτ
0

∞

∫
jl
∑

+ Tik , jl a11(t) ,τ( ).Pk+l (t).a*
jl (t −τ )dτ

0

∞

∫
jl≠1,1
∑

avec P = e jϕ a11(t )( )

 <2.19> 

En appliquant la transformée de Fourier aux fonctions S et T, l’expression de bik (t)  

devient :  

 

 

bik (t) = Sik , jl a11(t) ,Ω( ).e jΩt .dΩ
−∞

+∞

∫
⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟
.Pk−l (t).ajl (t −τ )dτ

0

∞

∫
jl
∑

+ Tik , jl a11(t) ,Ω( ).e jΩt .dΩ
−∞

+∞

∫
⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟
.Pk+l (t).a*

jl (t −τ )dτ
0

∞

∫
jl≠1,1
∑

avec P = e jϕ a11(t )( )

 <2.20> 

En intégrant les fonctions de description définies en 2.17 dans l’équation 2-19, on 

obtient : 

 

 

bik (t) =
1

jΩ− pk ,Sik , jlk=0

K

∑ e jΩt dΩ
−∞

∞

∫
⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥
. fk ,Sik , jl

a11(t)( ).Pk−l (t).ajl (t −τ )dτ
0

∞

∫
jl
∑

+ 1
jΩ− pk ,Tik , jlk=0

K

∑ e jΩt dΩ
−∞

∞

∫
⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥
. fk ,Tik , jl

a11(t)( ).Pk+l (t).a*
jl (t −τ )dτ

0

∞

∫
jl≠1,1
∑

avec P = e jϕ a11(t )( )

 <2.21> 
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On obtient donc une multiplication de l’intégrale de la fréquence, qui correspond à 

l’opération de filtrage, par la non-linéarité statique fk a11(t)( ) . Cette équation est 

décrite de façon graphique sur la figure 2-4 : 

 
Figure 2-4 : Implémentation numérique du modèle MHV 

En perspective, nous pourrions utiliser la méthode proposée en [67], par C. 

Quindroit. En effet il a utilisé une méthode SVD (Singular Value Decomposition) pour 

évaluer une base de fonctions qui puisse limiter les erreurs numériques en conditionnant 

correctement ses solutions, avoir une taille minimum pour prédire avec précision la 

réponse avec un minimum de coefficient et enfin avoir une méthode automatique et 

simple d’usage. 

 Implémentation du modèle sous logiciel commercial de type III.3
ADS 

Pour l’implémentation du modèle, deux cas distinct ont été observés : la cas du 

composant faiblement désadapté par rapport à 50 Ohms (amplificateur de puissance) et 

le cas du composant fortement désadapté vis à vis de 50 Ohms (transistors).  
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III.3.1 Implémentation du modèle MHV dédiés aux amplificateurs de 

puissance 

L’écriture  du modèle décrite avec les techniques vues précédemment est la suivante :  

 

bik (t) =
1

2π
Sik , jl a11(t) ,Ω( ).Pk−l . a jl (t)

−∞

+∞

∫
jl
∑ .dt

+ 1
2π

Tik , jl a11(t) ,Ω( ).Pk+l . a jl (t)
−∞

+∞

∫
jl≠1,1
∑ .dt

avec P = e jϕ a11(t )( )  et Sik , jl a11(t) ,Ω( ) ou Tik , jl a11(t) ,Ω( ) = 1
jΩ− pm,ik , jlm=0

m

∑ . fk ( a11 )
<2.22> 

Ici, nous souhaitons simuler l’amplificateur avec des excitations de type télécom, 

afin de valider les critères de mérites tels que EVM, ACPR, IMD3, IMD5… 

Comme cela a été décrit dans la section 1.3, le formalisme d’enveloppe nous permet 

de travailler directement sur le signal modulant (l’enveloppe) en module et en phase, ce 

qui nous permet de simuler la réponse du modèle à des signaux modulés avec un 

minimum de temps de calcul. 

Pour cela un moteur de simulation approprié est le Transitoire d’enveloppe. En effet, 

chaque nœud en tension est défini par un spectre fréquentiel variant dans le temps. 

Comme pour la simulation HB, une configuration de fréquence fondamentale et 

harmoniques est défini par l’utilisateur, mais dans la simulation transitoire 

d’enveloppe, les modules et phases de chaque raie fréquentielle varie avec le temps de 

simulation. On peut donc définir des signaux autres que sinusoïdaux. 

 Chaque raie spectrale est définie par une largeur de bande spectrale, ce qui nous 

permet de simuler des signaux à bande modulation large. En pratique, pour chaque 

point temporel de l’échantillonnage de l’enveloppe du signal, une simulation HB est 

réalisée.  

Pour implémenter un modèle avec un tel moteur de simulation, la description de la 

dépendance en fréquence doit être extraire en bande base (autour de zéro), en 

supprimant la porteuse. Un exemple du noyau S11,11 caractérisé en niveau et en 

fréquence est décrit en figure 2-5. 
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Figure 2-5: Noyau S11,11 balayé en fréquence et en niveau (croix noire) et fitté avec la méthode 

pôles/residus en bande de base (courbe rouge) 

Pour simplifier la compréhension de l’implémentation numérique du modèle, nous ne 

considérerons que l’écriture de l’onde b21 pour un modèle prenant en compte que la 

fréquence fondamentale :  

  <2.23> 

En appliquant l’équation 2.18 dans 2.19 on obtient :  

 

b21(t) = TF
−1 1

jΩ− pm,ik , jlm=0

m

∑ . fk a11(t)( ) a11(Ω)
⎛

⎝
⎜

⎞

⎠
⎟

 <2.24> 

Si on considère la transformée de Fourier de l’équation 2.22, on peut écrire :  

    

b21(Ω) = 1
jΩ− pm,ik , jlm=0

m

∑ . fk a11(t)( ) a11(Ω)

 <2.25> 

Si l’on considère que k=n=1 on obtient :  

 

b21(Ω)× jΩ− p11 b21(Ω) = f1 a11(t)( ) a11(Ω)
 <2.26> 

On réappliquant une transformée inverse on obtient donc :  

 
   
b21(t) =

∂ b21(t)
dt

− f1 a11(t)( ) a11(t)

p1
 <2.27> 

En résumé pour chaque couple pôles/résidus décrivant la dépendance en fréquence 

sera implémentée par le calcul de sa dérivée. Pour cela nous avons utilisé les Frequency 

Domain Description (FDD) dans le logiciel ADS, qui présente l’avantage de considérer 

les réponses fréquentielles comme étant discrètes et de les traiter sous formes de 

b21(t) = TF
−1 S21,11 a11(t) ,Ω( )P0 a11(Ω).e jΩtdΩ( )
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tableaux indépendants, et de faire des simulations tempo-fréquentielles qui nous 

permettent de calculer les dérivées des enveloppes complexes aux différentes branches 

du modèle. En figure 2-6, on peut voir comment les noyaux S21,jl et S11,jl sont 

implémentés dans ADS. 

 
Figure 2-6: Intégration des noyaux S21,jl et S11,jl  en bande de base dans le logiciel ADS à l’aide de FDD 

III.3.2 Implémentation du modèle MHV dédiés aux transistors  

Dans le cas d’un transistor, il y a une variable de plus à prendre en compte en plus de 

la fréquence et du niveau de a11 qui est le Zref du modèle qui est balayé dans la zone 

optimale de fonctionnement en puissance et en rendement du transistor. Le but de ce 

modèle est d’être utilisé dans une conception d’amplificateur de puissance. Le moteur 

de simulation le plus approprié est donc le moteur Harmonique Balance.  

En Harmonique Balance il convient ici de différencier deux cas de figures : 

 Simulation multi-harmonique de type CW 

 Simulation multi-harmonique de type multi-porteuses (1 à 3 en pratique) 

Dans le premier cas contrairement à l’implémentation du modèle MHV dédié aux 

amplificateurs, les équations du modèle seront implantées dans le domaine fréquentiel 

de la façon suivante :  

   <2.28> 

bik (Ω) = SHFik , jl a11 ,Ω,Zref( )Pk−l a jl (Ω)
jl
∑

+ T HFik , jl a11 ,Ω,Zref( )Pk+l a jl (Ω)
jl≠1,1
∑

with P = e jϕ a11( )
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En effet dans le cas d’une simulation HB CW, les enveloppes complexes de 2.26 

prennent les formes suivantes, avec la phase de l’enveloppe égale directement à la phase 

de la porteuse :  

 

a11 = Re a11 e
jϕa11e j

2.π . f0 . t{ }
a11 = A  <2.29> 

Les noyaux sont donc décrits directement en passe bande, sans suppression de 

porteuse qui contient directement les informations A et ϕ .  Cette implémentation nous 

permet une simulation plus rapide en Harmonique Balance, ce qui est primordial pour 

une conception d’amplificateur de puissance. Elle permet de sonder la mémoire HF 

uniquement dans le cas d’utilisation de signaux CW. 

Si l’on considère le cas de simulation multi-porteuses il n’est plus possible d’utiliser 

une implémentation aussi simple que précédemment. En effet, l’utilisation de FDD 

avec des équations définies uniquement dans le domaine fréquentiel combiné au fait 

que les FDD ne traitent les réponses fréquentielles que de façon discrète, ne nous 

permet plus d’accéder à l’information de l’enveloppe primordiale pour calculer 

correctement les paramètres a11(t) etϕ a11(t ) des noyaux du modèle Or dans une phase de 

conception, il peut être intéressant de simuler la réponse en C/I de l’amplificateur de 

puissance pour vérifier sa linéarité. 

Pour pallier à ce problème, une intégration du modèle avec des éléments ne traitant 

plus les réponses harmoniques indépendamment les unes des autres mais considérant le 

spectre comme étant continu. Pour cela l’élément central est un SDD dont les étapes de 

simulations de cet élément sont les  suivants : 

 Application de la transformée de Fourier inverse au nœud de tension V1(Ω), 

afin d’obtenir une forme d’onde temporelle échantillonnée. v1(t) 

 Evaluation de la non-linéarité point par point le long de la forme d’onde 

temporelle. Le résultat est la forme d’onde temporelle du courant i1(t) 

 Application de la transformée de Fourier pour obtenir le spectre du courant 

I1(Ω), puis application de la fonction de poids w défini par l’utilisateur. 

Cet élément possède donc l’avantage de pouvoir calculer une dérivée temporelle 

directement par la multiplication par jω dans le domaine fréquentiel de la réponse. En 
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combinant cet élément avec des filtres centrés autour des fréquences fondamentales et 

harmoniques, on peut implanter le modèle MHV  prenant en compte les effets mémoires 

HF en simulation HB (figure 2-7). Cependant, le modèle est un peu plus lent à simuler. 

 
Figure 2-7 : Implémentation du modèle MHV avec la prise en compte de la mémoire HF 

En résume on peut faire un tableau comparatif des trois modèles implantés de façons 

différentes dans ADS :  

 
Modèle MHV dédiés 

aux amplificateurs 

Modèle MHV dédiés 

aux transistor 

Modèle MHV modifié 

dédiés aux transistor 

Désadaptation Faible Très forte Très forte 

Réponse 

Harmonique 
Oui Oui Oui 

Mémoire HF Oui 
Seulement sur signal 

mono-porteuse 
Oui 

Type de 

simulation 

Transitoire 

d’enveloppe 
HB (mono-porteuse) HB (multi-porteuse) 

Vitesse de 

Simulation 
+ +++ ++ 

Tableau 2-1: Comparatif des différentes implémentations du modèle MHV 
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IV Banc de caractérisation dédiés à l’extraction 
de modèle MHV 

Dans cette partie, nous détaillerons le banc de caractérisation qui été développé afin 

de permettre l’automatisation de l’extraction du modèle MHV. Pour cela, nous 

présenterons d’abord le fonctionnement d’un banc de caractérisation en puissance de 

type Load-Pull. Puis dans un second temps, nous présenterons l’analogie qui  été faite 

pour appliquer la méthode d’extraction du modèle MHV au domaine expérimental. 

Enfin pour finir la procédure d’extraction sera détaillée. 

 Mesures de puissance Load-Pull de type basé sur un IV.1
Analyseur de Réseau Vectoriel 

Le type de banc de mesure qui nous présenterons dans cette partie est un banc de 

mesure de puissance dit « VNA-based » qui nous permet de mesurer les ondes incidentes 

et réfléchies sous leurs formes complexes. 

Ces bancs sont articulés autour d’un VNA (Vector Network Analyser), qui combiné 

avec des coupleurs faibles pertes situés au plus près du DUT permet de mesurer avec le 

plus de précision possible les ondes incidentes et réfléchies arrivant aux accès du DUT. 

Un schéma générique est donné en figure 2-8 : 

 
Figure 2-8: Synopsis banc de caractérisation Load-Pull “VNA based” 

Nous allons détailler le fonctionnement des deux éléments les plus importants du 

banc de mesures pour comprendre le fonctionnement du futur banc d’extraction de 

modèle MHV : le VNA et les synthétiseurs d’impédances. 

T 
Té polar 

PA T 

VNA 
 

G
ate 

D
rain 

Alimentations DC 
or DC pulsé et 

Unité de mesure 

Coupleurs faibles 
pertes 

DUT 

Signal CW ou RF 
pulsé 

50 ! 

Té polar 

Ampli 

Synthétisation 
d’impédances de 

charge 

!"#$%&'()*&+,
%',-&#'.,/%,
$%+01%,23,

NVNA 

Synthèse 
d’impédances de 

source 

Synthèse 
d’impédances de 

source 



Chapitre 2: Modélisation comportementale Multi-Harmonique et Bilatérale 

 

 84 

IV.1.1 Description du VNA et NVNA 

Le VNA dans le cas de mesures de puissance, est utilisé comme un récepteur. Dans ce 

mode, le VNA permet de faire l’analyse de rapport d’ondes à plusieurs fréquences 

discrètes indépendamment les unes des autres, en se synchronisant sur un signal de 

référence correspondant à la fréquence du signal en cours d’analyse. En figure 2-9, le cas 

d’un VNA deux ports est décrit pour une mesure de puissance Load-Pull. 

 
Figure 2-9: Analyse du VNA en mode recepteur pour une mesure de puissance Load-pull 

La voie RF du VNA génère grâce à sa source interne un signal mono-porteuse, qui est 

utilisé comme référence. Les ports de mesure R1 et R2  sont utilisés comme référentiels 

pour les mesures sur tous les ports. A la fréquence fondamentale de l’analyse, le VNA 

génère sur sa voie RF un signal sur l’entrée du dispositif sous test. Le signal incident et 

réfléchi en entrée et en sortie du DST est renvoyé par l’intermédiaire d ‘un coupleur sur 

les ports R1 et R2 pour les ondes incidentes (a1 et a2) et sur les portes A et B pour les 

ondes réfléchies (b1 et b2). Chaque signal sur les portes de mesures R1, R2 A et B s’écrit :  

Port 1 

R1 

Source 1 

65 dB A 

35 
dB 

R2 

35 
dB 

B 

Port 2 

50 Ω 

Synthétisation d’impédances 
de charge 

VNA$
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( )
( )
( )

( )

1 1 1

2 1 2

( ) cos 2

( ) cos 2

( ) cos 2

( ) cos 2

test ref

test A

test ref

test B

R t R f t

A t A f t

R t R f t

B t B f t

π ϕ

π ϕ

π ϕ

π ϕ

= +

= +

= +

= +
 <2.30> 

Le principe de mesure d’un VNA est d’utiliser des mélangeurs pour translater les 

signaux RF vers des signaux IF fixe, de filtrer ce résultat pour pourvoir digitaliser 

celui-ci. Cette méthode nous permet d’avoir une très grande dynamique, si le filtre est 

suffisamment sélectif (autour de 110 dB pour un PNA de chez Agilent). Un schéma de 

principe de la translation fréquentielle est donné en figure 2-10. 

 
Figure 2-10 : Principe de translation fréquentielle 

La fréquence d’OL est balayée pour que la valeur de fréquence fI soit fixe quelque 

soit la valeur de fréquence fRF. La méthode de mélange avec le signal d’OL introduit une 

dérive de phase, les signaux s’écrivent donc :  

 

( )
( )
( )

( )

1 1 1

2 1 2

( ) cos 2

( ) cos 2

( ) cos 2

( ) cos 2

I ref OL

I A OL

I ref OL

I B OL

R t R f t

A t A f t

R t R f t

B t B f t

π ϕ ϕ

π ϕ ϕ

π ϕ ϕ

π ϕ ϕ

= + −

= + −

= + −

= + −
 <2.31> 

Soit en mesurant directement le module et la phase de chaque signal en présence sur 

les récepteurs R1, A, R2 et B, soit en mesurant les rapport R1, A/R1, R2 et B/R2, on 

obtient les modules et les phase des ondes incidentes a1, a2 et réfléchies b1 et b2. 

Cependant il est important de souligner que la phase introduite par la fréquence OL 

varie lorsque on change la valeur de celle-ci afin de garder la fréquence d’IF fixe. 

Comme les mesures sur les différents ports aux différentes fréquences ne se fait pas aux 

mêmes instants, on obtient une disparité sur la valeur de la phase d’OL sans pourvoir la 

contrôler ou même la quantifier Cet effet est très limitant car, du point de vue des 

phases, nous obtenons donc des phases relatives et non absolues. Lorsque l’on mesure 

les modules et phases des ondes incidentes et réfléchies aux fréquences harmoniques 
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(2f0, 3f0 …), les phases mesurées n’ont plus aucune relation avec les phases mesurées 

pour la fréquence f0. On ne peut donc pas reconstruire la forme temporelles en écrivant 

une série de Fourier. 

Pour pallier ce problème, de nouvelles générations de VNA ont fait leurs 

apparitions : le Non-Linear Vector Analyser (NVNA). En plus des traditionnelles 

phases de calibration vectorielles et en puissance, une calibration en phase est 

appliquée. Pendant la mesure, une référence de phase est branchée sur un mélangeur 

qui possède la même fréquence d’OL que ceux utilisées pour le mélange des signaux des 

ondes a et b, qui servira de référence pour la détermination des phases absolues des 

ondes aux fréquences fondamentales et harmoniques en même temps. On peut donc 

mesurer les phases absolues des ondes, en connaissant lé dérive de phase rajouté par la 

fréquence d’OL. Le schéma équivalent du récepteur est décrit dans la figure 2-11.  

 
Figure 2-11 : Schéma équivalent de la mesure NVNA 

Ce type de banc de mesure basé sur un NVNA porte le nom de mesures de puissance 

Load-Pull temporelles. 

IV.1.2 Description des synthétiseurs d’impédances de charge 

Il existe deux grandes familles pour la partie synthèse d’impédances de charge:  

 Les synthèses d’impédances de charges dites actives : on réinjecte de la puissance 

au composant afin de contrôler l’impédance de charge vue par celui-ci. En effet 

lorsque l’on regarde le coefficient de charge, celui s’écrit :  

  <2.32> 

Signal Separation and Stimulus

DUT

IF and Digitization

LO Source
Intermediate Frequencya1 b1 a2 b2

a1 b1 a2 b2 Input/Output Waves

ref

Harmonic 
Phase 

Reference

Domain Display

Frequency

RF Source

Frequency

FI et Digitalisation 

FI!!

RF 

Source OL ref b1 a1 a2 b2 

b1 a1 a2 b2 

Référence de Phase 
Harmonique 

  
Γ =

a2

b2

=
Zcharge − Z0

Zcharge + Z0
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Vu que la valeur de b2 est fixée par le composant, on peut donc faire varier la valeur 

de l’impédance de charge en faisant varier la valeur  absolue de l’onde a2 ainsi que sa 

phase. Le principal avantage de ce type de mesure est sa rapidité d’exécution. 

Cependant pour obtenir un fort gamma charge, on doit réinjecter un niveau de 

puissance de l’ordre de grandeur de la puissance que sort ce composant. On est donc 

limité en puissance et en largeur de bande puisque nous avons besoin d’utiliser des 

amplificateurs de puissance ayant la même puissance de sortie que le composant à 

tester. Sur la figure 2-12, on peut voir la topologie d’une synthèse active d’impédances 

de charge proposée dans [68] par l’équipe Xlim. 

 
Figure 2-12: Méthode active de synthétisation d’impédance de charge  proposé par Xlim 

 Les synthèses d’impédances de charges passives: on utilise des tuners mécaniques 

pour présenter les impédances de charge souhaitées. Un tuner est composé d’une 

ligne coaxiale surmontée d’un ou plusieurs chariots eux mêmes composés de 

plongeurs. Ces plongeurs sont réglables en hauteurs et en s’approchant de la ligne 

permettent de contrôler le module de l’impédances tandis que les chariots bougent 

le long de la ligne afin de contrôler la phase de l’impédance synthétisées. Un schéma 

de principe est donné en figure 2-13 : 

 
Figure 2-13 : Schéma de principe d'un tuner mécanique 
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Cette méthode présente l’avantage de ne pas avoir de limite de puissance ni de 

fréquence en théorie (en pratique ce sont les puissances maximums acceptés par les 

tuners et leurs bande de fonctionnement qui limite la mesures). Cependant cette 

méthode est beaucoup moins rapide que la mesure active, à cause des déplacements 

mécaniques des chariots d ‘un tuner mécanique.  

 Description du banc d’extraction de modèle MHV basé sur IV.2
un banc de mesure Load-Pull temporel 

Si on repart de l’extraction proposée en [35] par J. Verspecht, la méthode est 

d’injecter une onde d’amplitude faible devant la non-linéarité fixée par l’onde incidente 

à la fréquence fondamentale (figure 2-14). 

 
Figure 2-14 : Rappel de l’extraction du modèle MHV 

Dans l’exemple ci-dessus, on injecte une onde  a21 (en vert), et on mesure l’influence 

de celle ci sur les ondes b11, b12, b21 et b22, pour un modèle prenant en compte seulement 

deux harmoniques. De la même façon que pour les mesures load-pull avec synthèses 

d’impédances de charges actives, cette méthode est limitée au niveau de la puissance et 

de la largeur de bande.  

Pour pallier ce problème, nous avons proposé de remplacer l’injection de puissance 

en sortie sur a2, par une méthode passive à l’aide d’un tuner mécanique. En effet lorsque 

l’on injecte une onde a2 avec un certain niveau et une certaine phase, de façon virtuelle 

on présente une impédance de charge à celui-ci qui correspond à :  

  <2.33> 

f0#
#

  b2

2f0#
#
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2f0#
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f0#
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a2

2f0#
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f0#
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Γ =

a2

b2

=
Zcharge − Z0

Zcharge + Z0



Chapitre 2: Modélisation comportementale Multi-Harmonique et Bilatérale 

 

 89 

Il est donc possible de remplacer la réinjection de puissance par un tuner multi-

harmonique. De plus, le modèle MHV est un modèle articulé autour des interactions et 

des influences des modules et phases de chaque onde à chaque fréquence harmonique. 

Le système de mesure est donc naturellement un système calibré en phase, ce qui 

implique donc l’utilisation d’un NVNA. 

Considérons à nouveau l’équation du modèle MHV en 2.30 : 

  <2.34> 

Pour illustrer la nouvelle méthode d’extraction que nous proposons, prenons 

l’exemple de l’onde b22 pour un modèle prenant en compte l’influence du fondamental et 

de l’harmonique 2 pour simplifier l’écriture du modèle :  

 

1 0 1 0
22 22,11 11 22,12 12 22,21 21 22,22 22

* 4 * 3 * 4
22,12 12 22,21 21 22,22 22

b S a P S a P S a P S a P

T a P T a P T a P

= + + +

+ + +
 <2.35> 

La première étape est d’extraire le noyau S22,11, est d’annuler de façon artificielle les 

ondes a12, a21 et a22. Pour cela il suffit de présenter une impédance de charge en sortie qui 

représentera l’impédance de référence  Zref du modèle. L’équation 2.32 devient :  

 

1
22 22,11 11b S a P=

 <2.36> 

Une fois cette étape accomplie, la deuxième étape est par exemple d’extraire le 

couple de noyau S22,22 et T22,22. Il faut donc annuler les autres ondes incidentes  a12 et a21, 

puisque l’onde a11 ne peut pas être annulée, étant donné que c’est elle qui fixe l’état non-

linéaire autour duquel nous linéarisons la réponse du dispositif sous test. L’équation 

2.32 devient :  

 

1 0 * 4
22 22,11 11 22,22 22 22,22 12b S a P S a P T a P= + +

 <2.37> 

Comme nous connaissons déjà la valeur de S22,11, on peut enlever sa contribution à la 

mesure de l’onde b22 :  

   

bik (t) = 1
2π

S HF
ik , jl a11(t) ,Ω,Zref( )

−∞

+∞

∫ Pk−l ajl (Ω)∑ .e jΩtdΩ

+ 1
2π

T HF
ik , jl a11(t) ,Ω,Zref( )

−∞

+∞

∫ Pk+l a*
jl (Ω)∑ .e jΩtdΩ

with P = e jϕ a11( )
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b22 − S22,11a11P
1 = S22,22a22P

0 +T22,22a
*
22P

4

 <2.38> 

En faisant varier la phase de l’onde a22 on peut décrire un système matriciel qui nous 

permettra de résoudre les noyaux S22,12 et T22,12. 

 

S22,22
T22,22

⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥
=

a22.e
jϕ1 a*22.e

jϕ1

a22.e
jϕ 2 a*22.e

jϕ 2

⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥

−1

×
b22Z1
b22Z2

⎡

⎣
⎢
⎢

⎤

⎦
⎥
⎥

 <2.39> 

 Cette étape est répété autant de fois qu’il reste de termes S&T à résoudre. Pour 

chaque noyau, la valeur de a11 est balayée sur toute la plage de variation de puissance 

voulue. De plus cette procédure est appliquée pour toute la plage de variation de 

fréquence choisie, ainsi que pour toute la plage de variation de Zref choisie. 

 Le synoptique du banc d’extraction qui a été développé et automatisé est présenté 

en figure 2-15   

 
Figure 2-15 : Banc d’extraction de MHV modèle 

Ce banc est composé d’un NVNA qui nous permet à l’aide de coupleurs faibles pertes 

placés au plus près du DUT de mesures les modules et les phases absolues des ondes 

incidentes et réfléchies aux fréquences fondamentales et harmoniques. Le tuner 

mécanique situé en sortie nous permet d’annuler de façon artificielles les ondes 

incidentes a. Les alimentations nous permettent de mesurer le courant et la tension DC 

du dispositif sous test, et de modéliser son comportement en fonction de la puissance 

RF. 

 Ce banc permet d’extraire des modèles de composants allant jusqu’à 50 W en mode 

CW et 200W en mode pulsé. Une photographie du banc de mesure mis en place à 

AMCAD  se trouve en  figure 2-16: 
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Figure 2-16 : Photographie du banc d’extraction de MHV modèle mis en place à AMCAD 
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V Validation expérimentale sur plusieurs cas :  
amplificateurs et transistors  

 Cas de composants très peu désadaptés : amplificateurs V.1

Dans cette partie, nous allons présenter les résultats du modèle MHV dédié aux 

amplificateurs de puissance. Pour cela, nous allons d’abord présenter les facteurs de 

mérites des amplificateurs de puissance que nous avons choisi pour mettre en évidence 

les effets de la mémoire HF non-linéaire : le critère de C/I et d’EVM. 

V.1.1 Critère de C/I 

Pour ce type de caractérisation, un signal d’excitation bi-porteuses est utilisé. 

L’amplitude de chacune des deux raies  fréquentielles est identique, ce qui nous donne 

une enveloppe variable à fort indice de modulation. Lorsque ce type de signal est 

présenté en entrée d’un dispositif non-linéaire, le signal généré en sortie présente des 

composantes fréquentielles aux fréquence harmoniques, ainsi qu’à des fréquences 

parasites non-présentes en entrée (figure 2-17). En effet ces dernières résultent des 

produits d’intermodulation mf1+nf2 avec m et n entier positifs.  

 
Figure 2-17 : Caractérisation bi-porteuse d’un amplificateur 

Les produits d’intermodulation aux fréquences harmoniques supérieurs sont 

facilement filtrables, au contraire des produits d’intermodulation m+n impairs qui se 

positionnent à proximités des signaux utiles C1 et C2 et viennent donc perturber le 

signal. On peut considérer d’autres éléments de produit d’intermodulation impair (I5, 

I7, …), cependant les produits d’intermodulation I3 sont ceux qui possèdent la 

puissance la plus élevée.  

Pour quantifier le niveau de ces remontées spectrales, un rapport d’intermodulation 

est défini comme étant C/I3.  

f1#
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C / I3(dBc) =10 log C1
2 +C2

2

I 23g + I
2
3d

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟
 <2.40> 

Pour dissocier les effets mémoires des amplificateurs, il est important de dissocier le 

rapport C/I3 à gauche des porteuses du rapport C/I3 à droite. Il est important de noter 

que ces valeurs varient en fonction de l’écart fréquentiel entre les raies spectrales 

présentent en entrée. 

 

C / I3d(dBc) = 10 log C2
2

I 2
3d

⎛
⎝⎜

⎞
⎠⎟

 et C / I3g(dBc) = 10 log C1
2

I 2
3g

⎛

⎝⎜
⎞

⎠⎟
 <2.41> 

Ce critère, certes basique, nous permet de quantifier la proportion d’effets non-

linéaires produit par l’amplificateur. 

V.1.2 Critère d’EVM 

L’EVM (Error Vector Magnitude) est un critère définissant la linéarité d’un système 

pour des signaux modulés très complexes, comme ceux utilisées dans les 

télécommunications actuelles. La mesure d’EVM s’effectue avec des signaux en bande 

de base (IQ). Ce taux mesure sur une constellation, l’écart de position entre le symbole 

obtenu réellement  et le symbole obtenu dans le cas idéal comme décrit sur la figure 2-

18 :  

 
Figure 2-18 : Calcul de l'EVM 

 Afin de quantifier ce phénomène le taux d’EVM est calculé comme suit : 

 

EVM %( ) =100 ×
skideal − skréel

k=1

K

∑
skideal

2

k=1

K

∑
skideal  désigne le symbole idéal numéro k de la constellation
skreel  désigne le symbole réel numéro k de la constellation
K  désigne le nombre de symbole de la constellation  <2.42> 

Qréel 
skidéal ! skréel
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Sur la figure 2-19, on montre les diagrammes de constellations en entrée et en sortie 

de l’amplificateur : on remarque que la constellation de sortie est déformée. Ceci est du 

aux non-linéarités contenus dans l’amplificateur.  

 
Figure 2-19 : Constellation entrée et sortie d’un amplicateur 

V.1.3 Amplificateur 1W large bande en technologie Silicium  

Le premier exemple est un amplificateur de puissance en technologie silicium de 

puissance de sortie d’environ  1 W. Cet amplificateur à une bande de fonctionnement 

très importante (1 GHz jusqu’à 8 GHz). Nous avons choisi de caractériser cet 

amplificateur pour une fréquence centrale de 4 GHz avec une largeur de bande de 1 

GHz. Les caractéristiques statiques de cet amplificateur pour la fréquence de 4 GHz 

sont présentées en figure 2-20 :  

 
Figure 2-20 : Caractéristiques AM/AM et AM/PM de l’amplificateur mesurées à 4 GHz 

Sur la figure 2-21 sont représentées les courbes d’AM/AM et AM/PM pour une bande 

de 500 MHz autour de la fréquence centrale f0=4 GHz. Ces courbes nous montrent des 

variations de gain d’environ 1 ou 2 dB sur la bande de fréquence considérés, ce qui est 

relativement peu. Cependant nous verrons  que cela suffira pour présenter des effets sur 

des mesures de type bi-porteuses. L’identification du modèle s’est fait en mesure de la 

zone linéaire jusqu'à une zone de saturation de 10 dB. En fait, cet amplificateur est un 

amplificateur multi-étage c’est pourquoi il sature autant et aussi vite. 
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Figure 2-21 : Caractéristiques CW de l’amplificateur en puissance et en déphasage les courbes sont 

paramétrées en fréquence pour 3,5GHz<f<4,5GHz par pas de … 

Les noyaux du modèle extrait en mesures l’on été avec les techniques que nous avons 

vues précédemment  Pour donné un exemple, sur la figure 2-22, le noyau T21,21 du 

modèle extrait est tracé pour toute la plage de fréquence et de puissance : 

 
Figure 2-22:Exemple du noyau T2121 extrait en mesure (croix noire) et fitté par décompositon pôles 

résidus (ligne rouge)  

Pour ce noyau, les coefficients des pôles obtenus sont tracés à gauche sur la figure 2-

23, et les résidus correspondant au deux pôles sélectionné sur la courbe de gauche sont 

tracés en fonctions de la puissance sur la droite du graphique. 
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Figure 2-23 : Poles et résidus obtenues pour le fit du noyau T21,21 

La première étape de validation du modèle a été de comparer la simulation et la 

mesure de cet amplificateur sur une impédance de 50 Ω et de 75 Ω sur toute la bande de 

fréquence. Les résultats sont tracés sur les figures 2-24 et 2-25 : 

 
Figure 2-24 : Comparaison mesures/simulations de l’amplificateur sur 50Ω 

 
Figure 2-25 : Comparaison mesures/simulations de l’amplificateur sur 75Ω 

Les comparaisons simulations/mesures sont excellentes. Le modèle reproduit 

parfaitement les réponses mesurées en puissance. Maintenant que la partie statique du 

modèle est validée, nous pouvons passer à la validation de la mémoire HF dynamique. 

Pour cela des mesures bi-porteuses  ont étés opérés sur l’amplificateur pour un écart 

fréquentiel assez important pour exciter uniquement la mémoire HF (400 MHz). Les 

résultats en C/I3 sont décrits dans la figure 2-26 pour le modèle PHD statique et en 

figure 2-27 pour le nouveau modèle MHV qui prend en compte les effets mémoires HF. 
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Figure 2-26 : Comparaison mesures/simulations  de C/I3 pour le modèle PHD statique (la réponse IMD 

low et IMD High sont confondus pour le modèle PHD) 

 
Figure 2-27: Comparaison mesures/simulations  de C/I3 pour le modèle MHV  

On voit que les réponses de C/I3 droit et gauche sont dissymétriques, ce que le 

modèle PHD statique ne peut prévoir. Or le nouveau modèle MHV prévoit plutôt bien 

cette dissymétrie. Ceci montre que le modèle prend bien en compte les effets mémoire 

HF aussi petit soient-ils.  

Dans le prochain paragraphe nous allons appliquer la même méthode en simulation 

avec un amplificateur présentant beaucoup de mémoire HF, et nous validerons le 

modèle sur des simulations d’EVM cette fois ci. 

V.1.4 Amplificateur 20W bande étroite HBT en technologie AsGa  

L’amplificateur considéré ici est un amplificateur de puissance HBT en technologie 

AsGa polarisé en classe AB conçu dans ADS. Nous avons utilisé cette conception qui 

possède l’avantage de converger rapidement en Transitoire d’enveloppe. De plus 

contrairement au cas test précèdent, cet amplificateur possède de forts effets mémoire 

HF, ce qui permettra de mettre en valeur l’apport de la mémoire HF. Les 
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caractéristiques de l’amplificateur pour sa fréquence centrale de 2.1 GHz est présenté 

en figure 2-28. 

 
Figure 2-28 : Caractéristiques statiques de l’amplificateur de puissance HBT 

L’amplificateur a été caractérisé sur une bande de 400 MHz autour de sa fréquence 

centrale de 2.1 GHz. Sur la figure 2-29, nous pouvons observer les variations de gain 

linéaire d’un peu plus de 3 dB sur la bande de fréquence, ce qui est très représentatif de 

forts effets mémoires HF.  Nous avons caractérisé cet amplificateur sur une bande de 

puissance allant de -20 dBm jusqu’à 37 dBm en puissance d’entrée. 

 
Figure 2-29 : Caractéristiques CW de l’amplificateur en puissance et en déphasage 

La même procédure d’extraction que présentée précédemment a été appliquée. Les 

comparaisons mesures modèles en caractérisation statiques sont donné ci en figure 2-

30 :  

Pout%
Gain%
PAE%

1.9 GHz 

2.3 GHz 

2.3 GHz 

1.9 GHz 
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Figure 2-30 : Comparaison simulation /mesure des caractéristiques CW de l’amplificateur en puissance et 

en déphasage 

Pour valider le modèle, nous avons choisi ici d’applique un signal de modulation 16 

QAM en entrée de l’amplificateur e de comparer sa réponse à celle du PHD modèle 

statique et celle du MHV modèle extrait à partir de simulation sous le logiciel ADS. 

 

Dans un premier temps, nous avons appliqué une modulation 16 QAM avec un débit 

de 10 Mbits/sec. Les résultats des comparaisons des constellations prédits par 

l’amplificateur et par un modèle sans mémoire HF ou un mémoire à mémoire HF sont 

décrits respectivement en figures 2-31 et 2-32 : 

 
Figure 2-31 : Comparaison entre la contellation réelle de l’amplificateur  (à droite) et celle prédit par un 

modèle sans mémoire HF ( à gauche) pour un débit de 10 Mbits/sec 
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Figure 2-32 : Comparaison entre la contellation réelle de l’amplificateur  (à droite) et celle prédit par un 

modèle avec mémoire HF ( à gauche) pour un débit de 10 Mbits/sec 

 

Nous pouvons remarquer que pour ce débit, la mémoire HF de l’amplificateur n’est 

pas excitée. Du coup la réponse d’un modèle avec ou sans mémoire donne une bonne 

précision de la constellation et de l’EVM de l’amplificateur. Cependant, si on augmente 

le débit jusqu'à 100Mbits/sec, Les résultats des comparaisons des constellations prédits 

par l’amplificateur et par un modèle sans mémoire HF ou un mémoire à mémoire HF 

sont décrits respectivement en figures 2-33 et 2-34 : 

 
Figure 2-33: Comparaison entre la contellation réelle de l’amplificateur  (à droite) et celle prédit par un 

modèle sans mémoire HF ( à gauche) pour un débit de 100 Mbits/sec 
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Figure 2-34 : Comparaison entre la contellation réelle de l’amplificateur  (à droite) et celle prédit par un 

modèle avec mémoire HF ( à gauche) pour un débit de 100 Mbits/sec 

Nous remarquons maintenant l’effet de la mémoire HF qui est cette fois ci excitée 

par la largeur de l’enveloppe du signal. Le modèle sans mémoire HF nous redonne la 

même constellation que pour un débit inférieur, ce qui est logique de part sa description 

statique en fréquentiel. En revanche, nous voyons très nettement l’apport de la prise en 

compte de la mémoire HF dans le nouveau modèle MHV. 

 Cas de composants très fortement désadapté : transistors V.2

Dans cette partie,  nous allons présenter les résultats du modèle MHV dédiés aux 

transistors. Le cas de deux transistors de fortes puissance en technologie GaN on été 

observés dans le but de faire des conceptions d’amplificateurs de puissance en mode CW 

et en mode pulsé. 

V.2.1 Transistor HEMT 10W en technologie GaN 

Le transistor considéré ici est un transistor de technologie GaN en boîtier, possédant 

une puissance de sortie d’environ 10W et fonctionnant en bande L-S. Dans le but de 

réaliser une conception d’amplificateur de puissance large-bande et haut rendement, 

nous avons choisi de caractériser le transistor autour de la fréquence centrale fcentre=2.25 

GHz sur une bande de 400 MHz (35% de bande). 

Nous avons choisi un balayage de Zref (représenté en figure 2-35) qui couvre les zones 

d’optimum en PAE et en puissance de sortie. 
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Figure 2-35 : Grille de Zref (croix rouge) utilisé pour l’extraction du modèle MHV du transistor GaN 10 W 

Un point unique de polarisation en classe AB (Ids = 200 mA et Vds = 26V) a été utilisé 

pour l’extraction du modèle. Ce choix a été fait par rapport au maximum de PAE que 

ce transistor peut atteindre. La méthode d’extraction expliquée précédemment dans la 

partie 2.4 a été appliquée pour chaque Zref  pour des fréquences comprises entre 1.85 

GHz et 2.65 GHz.  

Pour valider le modèle plusieurs mesures de validation ont été faites. Dans un 

premier temps, des mesures de contours de puissance pour une fréquence de 1.85 GHz  

sont tracées en figure 2-36. 

 
Figure 2-36 : Contours de puissance de sortie mesuré a droite et simulé a gauche pour un gain de 

compression  de 3 dB 

Dans un second temps, des mesures de contours de PAE  pour une fréquence de 1.85 

GHz et  sont tracées en figure 2-37: 

Balayage de Zref du modèle 

Contours de Pout  
simulés @ 1.85 GHz 

Contours de Pout  
mesurés @ 1.85 GHz 
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Figure 2-37: Contours de rendement en puissance ajoutée mesuré a droite et simulé a gauche pour un gain 
de compression  de 3 dB 

On peut remarquer que les résultats de simulation et de mesure nous donne de 

bonnes concordances. Pour s’assurer du bon fonctionnement du modèle en fréquence, 

des mesures complémentaires de balayage de  puissance ont été effectués pour 

l’optimum en PAE pour des fréquences de 1.85 GHz, 2.25 GHz et 2.65 GHz. Les 

résultats sont tracés en figure 2-38, 2-39 et 2-40. 

 
Figure 2-38 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 pour f0=1.85 GHz 
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Figure 2-39 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 pour f0=2.25 GHz 

 
Figure 2-40 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 pour f0=2.65 GHz 

Les résultats de simulations du modèle MHV sont très concordants avec les mesures 

de validation en puissance. Il est important de noter que ces mesures ne font pas partie 

de la base d’apprentissage du modèle. Nous verrons dans le dernier chapitre de cette 

thèse que nous avons utilisé ce modèle pour concevoir un amplificateur de puissance 

large bande et haut rendement et valider ce nouveau flot de conception basé sur des 

modèles comportementaux de transistors en boîtier.  
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V.2.2 Transistor HEMT 90W en technologie GaN 

Dans ce paragraphe, nous allons développer un exemple d’identification un peu 

différent que ceux proposé ci avant. En effet, on souhaite caractériser le transistor en 

mode impulsionnel. Toute la difficulté de l’extraction de ce modèle est le moment de 

l’identification. Si l’on considère un échelon d’Heavyside en entrée d’un dispositif non 

linéaire on obtient en sortie une réponse d’abord un régime transitoire puis un régime 

statique correspondant à l’état CW (figure 2-41).  

 
Figure 2-41 : Temps d’identification en mode impulsionnel 

Pour notre application, nous devons effectuer l’identification après le régime 

transitoire mais avant l’état CW. Le but est d’ici de limiter l’influence de la thermique 

qui est très important sur ce transistor de presque 100W.  

La seule chose qui diffère de la méthode décrite précédemment est donc le signal 

utilisé en entrée qui n’est plus un signal CW mais un signal pulsé. Le rapport cyclique 

utilisé ici est de 10% pour une impulsion de 10 us de largeur. 

Le modèle a été extrait autour d’une fréquence de 2.0 GHz avec une bande de 600 

MHz autour de cette fréquence. Des mesures de puissance pour l’optimum en PAE à ces 

fréquences ont été effectués et comparés à la simulation pour valider le modèle. Ces 

résultats sont tracés en figures 2-42, 2-43 et 2-44. 

 
Figure 2-42 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 pour f0=1.7 GHz 
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Figure 2-43 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 pour f0=2 GHz 

 
Figure 2-44 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 pour f0=2.3 GHz 

Les résultats de simulation du modèle concorde avec les mesures de puissance. Cette 

identification faite en mode impulsionnel nous a permis de mesurer un transistor de 

puissance de sortie de presque 100W sans le détruire, ni même détériorer le matériel de 

mesure. Le second avantage de cette méthode est de pouvoir extraire un modèle pour 

une application pulsé de type radar, en s’affranchissant des problèmes de thermiques 

dues aux signaux CW. Néanmoins un modèle extrait avant l’obtention d’un vrai régime 

établit perd ses propriétés de généralité. 
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VI Conclusion 

Dans ce chapitre, nous avons vu dans un premier temps le nouveau modèle proposé : 

le modèle MHV prenant en compte la mémoire HF. Toute la procédure d’extraction, 

ainsi que son implémentation numérique dans un logiciel CAO ont été détaillées. Ce 

modèle a d’abord été appliqué à la modélisation multi-harmonique d’amplificateurs de 

puissance, et valider grâce a des mesures et/ou simulation de C/I et d’EVM. Par la suite, 

nous avons vu comment le modèle MHV a été adapté pour prendre en compte les fortes 

désadaptations pour être appliqués aux transistors. Ce modèle a été validé par deux 

type d’excitations :en mode CW et en mode impulsionnel. L’identification du modèle en 

mode impulsionnel nous ouvre de belles perspectives quant à l’implémentation de la 

mémoire BF. En effet il est maintenant possible d’ajouter un noyau BF en mesurant les 

caractéristiques des transistors en mode « pulse profiling » et donc identifier la 

thermique de celui-ci. Les principaux résultats des modèles développés dans ce chapitre 

sont énumérés dans le tableau ci dessous : 

 
Modèle MHV dédiés 

aux amplificateurs 

Modèle MHV dédiés 

aux transistor 

Modèle MHV modifié 

dédiés aux transistor 

Désadaptation Faible Très forte Très forte 

Réponse 

Harmonique 
Oui Oui Oui 

Mémoire HF Oui 
Seulement sur signal 

mono-porteuse 
Oui 

Type de 

simulation 

Transitoire 

d’enveloppe 
HB (mono-porteuse) HB (multi-porteuse) 

Vitesse de 

Simulation 
+ +++ ++ 

Mode de 

fonctionnement 
CW ou pulsé CW ou pulsé CW ou pulsé 

Tableau 2-2 : Rappel des modèles développés dans le chapitre 2 

Ce type de modèle est vraiment utile pour la modélisation de transistor packagés : en 

effet là où plusieurs mois auraient été nécessaires pour extraire un hypothétique modèle 
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phénoménologique couplé avec un modèle de boitier, seulement quelques heures de 

mesures ont suffit. Le modèle est certes moins flexible, mais si le point de polarisation et 

l’application visée sont définis avant l’extraction du modèle, cette nouvelle méthode de 

modélisation est très efficace.  On peut noter aussi que les phénomènes de pièges inclus 

dans les transistor HEMT sont bien pris en compte dans le modèle, si lors des mesures 

les effets sont visibles.  

Dans le troisième chapitre de cette thèse, nous mettrons en valeur cet intérêt par la 

conception d’un amplificateur large bande (35% de bande autour de f0) et haut 

rendement (>60% de PAE) à partir du modèle MHV extrait pour un transistor HEMT 

GaN. 
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I Introduction 

Le but de ce chapitre est de mettre en avant les avantages et les voies d’amélioration 

d’un modèle comportemental de transistor en boîtier dans la phase de conception 

d’amplificateurs hybrides. 

En effet lors d’une conception d’amplificateur hybride, l’étape la plus délicate et la 

plus longue est d’extraire un modèle CAO suffisamment fiable pour être la base d’une 

conception. Nous avons vu comment pallier à ce problème en utilisant des modèles 

comportementaux MHV de transistor en boîtier. Pour valider ces modèles, une phase 

de conception a été entreprise, afin de comparer les simulations avec le modèle MHV et 

les résultats obtenus après réalisation. 

Pour cela, nous avons utilisé les modèles de transistors extraits dans le chapitre 1 

afin de réaliser un amplificateur large bande et haut rendement. Nous avons décidé 

d’un cahier des charges qui est de plus en plus demandé par le marché des 

télécommunications, à savoir une bande de fonctionnement supérieure à 20% et un 

rendement maximum. 

Dans une première partie, nous rappellerons les différentes classes de fonctionnement 

des transistors afin de choisir la classe la plus appropriée pour augmenter le rendement 

en gardant une puissance de sortie raisonnable. 

Ensuite, nous présenterons l’analyse des impédances de source et de charge 

optimales du transistor GaN choisi pour cette conception, ainsi que les circuits 

d'adaptation d’impédance utilisés. Une étude de stabilité sera également présentée, 

ainsi que les limitations apportées par les modèles comportementaux pour cette 

analyse. 

Dans une dernière partie, nous comparerons les résultats expérimentaux aux 

simulations. 
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II Rappel des classes de fonctionnement à haut 
rendement et des techniques de conception 
associées 

Pour une conception d’amplificateur de puissance RF, plusieurs classes de 

fonctionnement sont possibles : les classes dites « sinusoïdales », les classes dites en 

« commutation », et une dernière classe dite « contrôle de fréquences harmoniques ». 

Nous allons détailler toutes ces classes ici, et montrer quelle classe est la plus adaptée 

pour concevoir un amplificateur large bande et haut rendement. 

 Bilan de puissance, définition de rendement II.1

Dans le fonctionnement d’un amplificateur de puissance, si on fait le bilan 

énergétique de celui-ci, on obtient  Pentrée+Pdc = Psortie+Pdissipée (figure 3-1). 

 
Figure 3-1 : Bilan de puissance d’un amplificateur 

On définit le rendement en puissance ajoutée (PAE en anglais) comme étant :  

  <3.1> 

Pour augmenter le rendement en puissance ajoutée, on doit donc diminuer la 

puissance consommée au DC. Le courant de grille d’un transistor HEMT étant 

négligeable, la puissance consommée Pdc est principalement définie par :  

  <3.2> 

Pdissipé 

Psortie @ f0 

Pentrée @ f0 

Pdc 

PAE = Psortie − Pentrée
Pdc

avec Psortie =
1
2

Re Vds (t)× Ids (t)
*( )

        Pentrée =
1
2

Re Vgs (t)× Igs (t)
*( )

        Pdc = Vgs0 × Igs0 + Vds0 × Ids0

Pdc =Vds0 × Ids0
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On doit jouer sur le niveau de courant moyen Ids0 du transistor pour augmenter le 

rendement en puissance ajoutée de l’amplificateur. Pour cela, considérons les formes 

temporelles de tension et courant dans la figure 3-2. Si on contrôle le niveau de la 

composante continue Ids0, l’angle d’ouverture θ , qui correspond au rapport du temps 

de conduction sur une période entière du signal (défini en violet sur la figure 3 -2), 

diminuera ainsi que la puissance consommée au DC. 

 
Figure 3-2 : Exemple de forme temporelles de tension et de courant 

Nous allons voir par la suite les différentes manières de diminuer la surface de 

recouvrement qui est directement liée à la consommation DC de l’amplificateur. 

 Classes sinusoïdales II.2

Les classes de fonctionnement A, AB et C sont définies par des tensions et courants 

d ‘entrée et de sortie sinusoïdaux. L’angle d’ouverture varie de 360° (le transistor 

conduit toute la période) en classe A  jusqu’à 0° en classe C (plus de signal) en passant 

par 180° (le transistor conduit sur une demi-période) en classe B.  

Dans le tableau 3-1, les principaux résultats en rendement et les formes des tensions 

et courant RF sont définis pour les classes sinusoïdales [69]. 

Ids(t) Vds(t) 

t""

Ids0 
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Classe Forme IV et rendement maximum 
Rendement maximum 

et angle d’ouverture 

A 

 

θ = 2π 

ηmax = 50% 

AB 

 

π < θ < 2π 

50%≤ ηmax < 78.5% 

B 

 

θ = π 

ηmax = 78.5% 

C 

 

0 < θ < π 

78.5% ≤ ηmax 

 

Tableau 3-1 : Prinpales caractéristiques des classes de fonctionnement A, AB B et C 

Ids(t) Vds(t) 

t""

Ids0 

Ids(t) 
Vds(t) 

t""

Ids0 

Ids(t) 
Vds(t) 

t""

Ids0 

Ids(t) 

Vds(t) 

t""

Ids0 
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Etant donné que le transistor utilisé à forte puissance crée des réponses aux 

fréquences harmoniques en sortie, il est nécessaire de concevoir un circuit d’adaptation 

qui adapte, dans le plan de la source de courant, le conjugué de l’impédance de charge 

du transistor à la fréquence fondamentale, tout en court-circuitant les fréquences 

harmoniques. Un schéma de principe est donné en figure 3-3. 

 
Figure 3-3 : Schéma de principe d’un amplificateur de puissance en classe sinusoïdale 

On a vu dans le tableau 3-1, que pour augmenter le rendement, on doit limiter le 

temps de recouvrement des formes temporelles de la tension et du courant. On verra 

dans le prochain paragraphe comment cela est possible en contrôlant les impédances de 

charges présentées aux fréquences harmoniques. 

 Classes de contrôle de fréquences harmoniques II.3

Les classes de contrôle harmoniques que nous verrons ici sont les classes F, F-1 et J 

[69] [70] [71] . 

II.3.1 Classe F et F-1 

La classe F permet d’atteindre de très hauts niveaux de rendement en utilisant un 

signal sinusoïdal en entrée, et en formant un signal quasi-carré en tension de sortie en 

présentant les impédances de charge correctes aux bornes de la source de courant du 

transistor. D’un point de vue théorique, un amplificateur fonctionnant en classe F 

génère un courant de forme demi-sinus (polarisation AB à B) et une tension quasi-

carrée [1] [2] [3] pour atteindre un rendement théorique de 100% si tous les 

harmoniques étaient contrôlés. En réalité, ce chiffre n’est jamais atteint puisqu’il n’est 

pas raisonnable de penser que l’on puisse contrôler les fréquences harmoniques à l’infini. 

En général, un contrôle harmonique jusqu’à 3f0 est le maximum utilisé et suffisant pour 

Circuit'd’adapta,on'
@'f0,'2f0,'3f0'

CC @ 2f0  
CC @ 3f0  

''''''''''''

''

Igs 

Vgs 

''''''''''''

''

Ids 

Vds 
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atteindre des rendement jusqu’à 90%. Les formes de tensions et courant pour une classe 

F contrôlant trois harmoniques sont tracés en figure 3-4. 

 
Figure 3-4 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du transistor 

pour un contrôle de trois fréquences harmoniques  (f0, 2f0 et 3f0) en classe F 

On voit ici que pour des forts courants, la tension est maintenue à zéro, pour 

diminuer les zones de recouvrement et donc la consommation. 

Pour obtenir un tel fonctionnement, le circuit d’adaptation en sortie doit contrôler 

les impédances de charges présentées aux fréquences fondamentales mais aussi aux 

harmoniques. En RF, il est raisonnable de penser que l’on peut contrôler 

indépendamment les impédances de charges de trois fréquences harmoniques. Le circuit 

d’adaptation de charge présente l’optimum en rendement en puissance ajoutée, un 

court-circuit à la fréquence harmonique 2f0 et un circuit ouvert à la fréquence 

harmonique 3f0 comme sur la figure 3-5. 

 
Figure 3-5 : Topologie du circuit d’adaptation d’impdédance de charge d’une classe F 

Pour synthétiser le circuit d’adaptation, des éléments résonnants sont utilisés de 

type ligne λ/4. L’avantage de ce type d’adaptation est le peu de pertes présentées par le 

circuit d’adaptation. En revanche un gros inconvénient vient du fait que les éléments 

sont résonnants, de telle sorte que l’adaptation fonctionne sur une très faible bande de 

Ids(t) Vds(t) 

t""

Circuit'd’adapta,on'
@'f0,'2f0,'3f0'

CC @ 2f0  
CO @ 3f0  

Vds 

Ids Igs 

Vgs 
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fonctionnement. Si l’on considère uniquement le rendement de drain défini par la 

formule suivante : 

  <3.3> 

Dans les limites Idsmax et Vdsmax imposées par le réseau I-V, le rapport (Ids1/Ids0) est 

maximisé pour une polarisation en classe AB, tandis que le rapport (Vds1/Vds0) est 

maximisé par la formation d’une forme quasi-carrée.  

La classe F-1 est la classe duale de la classe F avec une tension demi-sinusoïdale et un 

courant quasi-carré (figure 3-6).  

 
Figure 3-6 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du transistor 

pour un contrôle de trois fréquences harmoniques  (f0, 2f0 et 3f0) en classe F-1 

Au contraire de la classe F, on voit ici que pour des fortes tensions, le courant est 

maintenu à zéro, pour diminuer les zones de recouvrement et donc la consommation. 

Le circuit d’adaptation doit toujours présenter l’optimum à la fréquence 

fondamentale, ainsi qu’un circuit ouvert à 2f0 et un court circuit à 3f0. La topologie est 

décrite dans la figure 3-7. 

 
Figure 3-7 : Topologie du circuit d’adaptation d’impédance de charge d’une classe F-1 

ηd =
Ps
Pdc

= 1
2
×
Vds1Ids1
Vds0 Ids0

Ids(t) 
Vds(t) 

t""

Circuit'd’adapta,on'
@'f0,'2f0,'3f0'

CO @ 2f0  
CC @ 3f0  

Vds 
Ids 

Igs 

Vgs 
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De la même façon que pour la classe F, l’avantage de cette méthode est que les 

circuits d’adaptation présentent très peu de pertes. Cependant, en plus d’être une 

méthode très faible bande, un autre problème se pose avec la classe F-1 : en formant un 

demi-sinus en tension, on risque de détériorer le transistor en faisant une excursion trop 

forte en tension et aller dans la zone de claquage comme on le voit dans la figure 3-6. 

II.3.2 Classe J 

La classe J possède un fonctionnement vraiment différent des classes F et F-1. Elle 

utilise une polarisation en classe AB, et par adaptation par une forte valeur de capacité, 

permet de confiner les impédances présentées aux fréquences harmoniques dans une 

zone optimum sur une large bande de fréquence. Cette caractéristique est réalisée par 

un filtre LC qui va permettre de présenter les impédances voulues aux fréquences 

harmoniques.  

De par sa définition de filtre, l’adaptation est plus large bande que pour les classes F 

et F-1. En effet d’un point de vue synthèse d’impédance, on remarque que l’on peut 

confiner les impédances de charges vues par les fréquences harmoniques dans une  zone 

de l’abaque de Smith sur une large bande de fréquence suivant si L>>C ou C>>L. Un 

exemple est donné sur la figure 3-8 :  

 
Figure 3-8 : Topologie d”un cricuit LC pour l’adaptation en classe J 

Dans la figure 3-9, une simulation des impédances de charge ramenées dans les plans 

0, 1 et 2 est tracée pour une fréquence f0 = 2 GHz, pour différentes valeurs de L et C. 

�2 �1 �0 
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Figure 3-9 : Impédances de charge ramenées dans les différents plans du transistor 

Cette méthode nous permet donc d’obtenir des impédances variant moins vite sur 

l’abaque de Smith qu’une classe F et F-1 en fonction de la fréquence, cependant pour ne 

pas détériorer l’adaptation de f0, la valeur de C ne doit pas être trop grande. Le 

deuxième avantage est la sensibilité d’adaptation. En effet, on observe que sur un cercle 

de Γ = 0.9 en sortie, pour un cas optimum, l’impédance ramenée dans le plan du 

transistor ne présente pas une forte valeur de désadaptation. Ceci peut ainsi servir à 

conserver des bonnes performances sur de forts TOS de sortie et à protéger le transistor. 

Les formes temporelles  des courants et tensions d’un transistor en classe J sont 

tracées dans la figure 3-10. 

f0 

2f0 

3f0 

L = 10 nH 

L = 5 nH 
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Figure 3-10 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du 

transistor pour un contrôle de deux fréquences harmoniques  (f0, et2f0 ) en classe J 

 Classes en commutation II.4

La classe présentée ici est la classe E. Elle a été introduite en 1975 par Nathan 0. 

Sokal et Alan D. Sokal. Le fonctionnement de cette classe est dit à commutation, les 

performances sont donc vues en temps de commutation et non plus en contrôle de 

fréquence harmonique comme dans le 3.2.2. Cette classe a été initialement développée 

pour un fonctionnement basse fréquence. Le transistor est utilisé comme un 

interrupteur. Il est ouvert et fermé suivant un rapport cyclique de 50% en général à la 

fréquence de travail. 

Les circuits d’adaptation sont conçus à partir d’un circuit résonant série, qui permet 

d’avoir une tension nulle lors de l’actionnement du commutateur, et de retarder un peu 

le courant pour limiter la consommation de puissance  

Les circuits d’adaptation conçus pour les fréquences RF  sont optimisés afin 

d’obtenir  des fronts de montée pour le courant et la tension les plus raides possibles. On 

comprend donc que tous les éléments parasites du transistor (Rdson, …) et des 

composants servant aux circuits d’adaptations limitent le temps de montée et donc sur 

le rendement de l’amplificateur. 

Un exemple de formes temporelles des tensions et courants aux bornes de la source 

de courant est donné en figure 3-11. 

Ids(t) Vds(t) 

t""
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Figure 3-11 : Formes temporelles des tensions et courant dans le plan de la source de courant du 

transistor en classe E 

 Conclusion II.5

Dans cette partie, nous avons fait un bref rappel sur les classes de fonctionnement 

dédiées à maximiser le rendement d’un amplificateur en haute fréquence. 

La classe la plus intéressante pour notre application est la classe J puisqu’elle est 

applicable au cas de transistor en boîtier. En effet, si l’on connaît les impédances 

optimums dans les plans du boîtier, il est possible d’appliquer la méthodologie de la 

classe J au contraire des classes F et F-1. Nous verrons dans la suite que c’est ce type de 

contrôle d’impédances de charge aux harmoniques qui a été utilisé pour la conception 

de l’amplificateur large bande et haut rendement. 

 

 

38 
Amplification de puissance à haut rendement  

Rdson  et de Cds du composant GaN Cree 15 W  que nous utilisons par la suite dans ces 

travaux de thèse.  La simulation a été faite avec les valeurs des paramètres du circuit 

suivantes : 

Rds,on (�� Cds (pF) L0(nH) C0 (pF) L(nH) Rload ��� 

3.0 0.3 30 0.211 3.1 35 

Les formes temporelles simulées  de la classe E sont données Figure I-14. 

 
Figure I-14 Formes de tension/courant en classe E simulée à 2GHz. 

En utilisant un schéma équivalent complet du transistor HEMT GaN (présenté dans le 

chapitre 2), les paramètres du �
���
�� ���������
�� ��� ��� ������� �� ��� ���� ���
	
��� �����

accorder successivement à des 	���
���������������une fréquence de  1 GHz à 8 GHz. 

La Figure I-15 présente les tendances des rendement et puissance de sortie obtenus pour cette 

plage de fréquences. 

Ids(t) Vds(t) 
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III  Analyse du transistor HEMT GaN choisi 

Le but du chapitre 3 est de démontrer l’apport d’un modèle comportemental de 

transistor en boitier pour la conception d’un amplificateur large-bande et haut 

rendement. Le modèle comportemental dont la méthode d’extraction a été détaillé dans 

le chapitre 2, est un modèle de transistor en boitier HEMT GaN de puissance de sortie 

de 10 W. 

Dans cette partie, nous allons décrire les caractéristiques de ce transistor, autour du 

point de polarisation choisi, à l’aide du modèle extrait dans le chapitre 2. 

 Cahier des charges et choix du point de polarisation III.1

L’amplificateur une fois conçu devra présenter au moins 60% de rendement de drain 

sur 20% de bande relative autour d’une fréquence f0 de 2.2 GHz pour une puissance de 

sortie d’environ 10 W. Le transistor choisi est un transistor HEMT GaN de puissance de 

sortie de 10 W. 

Le choix du point de polarisation est une classe AB profonde, qui nous permettra de 

faire du contrôle de fréquences harmoniques dans le plan du boîtier pour maximiser le 

rendement de drain tout en gardant une puissance de sortie suffisante. Le courant de 

drain de repos est  Ids0 = 200 mA et la tension de drain de repos est Vds0 = 26 V.  

 Paramètres S III.2

Les paramètres S mesurés du transistor seul sont tracés en figure 3-12 et 3-13 dans la 

bande de fréquence 1.85-2.65 GHz. 

 
Figure 3-12 : Paramètres S21 et  Gain maximum stable du transistor sur la bande de fréquence d’intérêt 
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Il est intéressant de noter que le Gain maximum stable sur toute la bande de 

fréquence est supérieur à 22 dB, ce qui va nous permettre d’avoir un gain important et 

donc un rendement en puissance ajoutée quasiment égal au rendement de drain. En 

effet ces deux rendements sont reliés par le gain par la formule suivante :  

  <3.4> 

Donc, plus le gain en puissance exprimé en linéaire est élevé, plus la PAE se 

rapproche de la valeur du rendement de drain. 

Les paramètres S11 et S22 sont un peu moins intéressants à regarder pour notre 

application, puisque l’on veut adapter le transistor à fort niveau. Cependant, il nous 

donne une idée de la dispersion des impédances de source et de charge sur la bande de 

fréquence utile. 

 
Figure 3-13: Paramètres S11 et S22 du transistor sur la bande de fréquence d’intérêt 

 Analyse « Load-pull » des impédances optimums de charges III.3

Les analyses Load-Pull des impédances de charge à présenter à f0, 2f0 et 3f0 ont été 

faites pour la fréquence centrale f0=2.2 GHz et pour les deux extrema de la bande à 

savoir f0 = 1.85 GHz et f0 = 2.65 GHz. On considère évidemment que ces trois points 

nous suffiront pour atteindre les objectifs sur la bande de fonctionnement. 

La procédure des analyses est la suivante :  

 On effectue un balayage en puissance en présentant en sortie le conjugué du S22 

qui est en réalité l’optimum bas niveau en puissance. 

PAE = Ps − Pe
Pdc

or ηd =
Ps
Pdc

et Pe =
Ps

Gain

d 'ou  PAE =ηd 1− 1
Gain

⎛
⎝⎜

⎞
⎠⎟
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 Ensuite, à une certaine puissance d’entrée qui correspond à 2 voire 3 dB de 

compression en gain, nous balayons les impédances de charge afin de trouver 

l’optimum fort niveau en PAE pour notre application. 

 Une fois cet optimum trouvé, on balaye la puissance sur cette impédance de 

charge et on redétermine la puissance d’entrée suivante pour compresser de 3 

dB.Puis tout en contrôlant l’impédance de charge au fondamental sur son 

optimum, on balaye l’impédance de charge à 2f0 pour trouver son optimum en 

PAE. On fait de même pour 3f0, tout en contrôlant f0 et 2f0 sur leurs impédances 

de charge optimums 

 Pour finir, en gardant 2f0 et 3f0 contrôlées sur leurs impédances de charge 

optimales, on rebalaie en impédance de charge de f0 pour retrouver l’optimum en 

PAE qui en général change avec le contrôle des fréquences harmoniques. 

Pour le cas du transistor GaN 10W, le contrôle de la fréquence harmonique 3f0 

n’apporte rien de significatif au niveau du rendement (seulement 3 points) à cause de la 

résonnance du boîtier. Du coup, le circuit d’adaptation deviendrait plus compliqué 

pour contrôler 3f0 et on risquerait de perdre plus de rendement en contrôlant 3f0 qu’en 

ne le contrôlant pas précisément. On a donc choisi de simplement adapter les fréquences 

fondamentales f0 et harmoniques 2f0. 

Les résultats en simulation et en mesure du transistor pour son optimum en PAE à f0 

et 2f0 pour f0 = 1.85 GHZ, 2.25 GHz et 2.65 GHz sont tracés respectivement en figure 3-

14, 3-15 et 3-16 : 

 
Figure 3-14 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 = 50 Ω pour f0=1.85 GHz 
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Figure 3-15 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 = 50 Ω pour f0=2.25 GHz 

 
Figure 3-16 : Comparaison simulation/mesure pour une impédance de charge optimum en PAE à f0, 2f0 et 

3f0 = 50 Ω pour f0=2.65 GHz 

On voit donc que le rendement de ce transistor seul est très bon (aux alentours de 

80%). L’objectif de 60% minimum sur la bande de fonctionnement est donc 

raisonnable et en cohérence avec le transistor à notre disposition. 

En récapitulatif,  pour les fréquences fondamentales f0 = 1.85 GHz, 2.25 GHz et 2.65 

GHz, les impédances optimales à f0 sont tracées dans la figure 3-17 :  
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Figure 3-17 : Impédances de charges optimales à f0 =1.85, 2,25 et 2,65 GHz 

Pour ces mêmes fréquences, les impédances optimales à 2f0 sont tracées dans la 

figure 3-18:  

 
Figure 3-18 : Contours de PAE pour les impédances de charge à 2f0 = 3.7 , 4.5 et 5.3 GHz 

Les contours sont définis par rapport au maximum de PAE obtenu avec l’impédance 

de charge optimale présentée à f0 et 2f0. 

On peut noter que les impédances de charges optimales à f0 et 2f0 tournent dans le 

sens trigonométrique sur l’abaque de Smith en fonction de la fréquence. Nous verrons 

par la suite que ce constat est très important pour la conception des circuits 

d’adaptation. 
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 Analyse « Source-pull » des impédances optimales de source III.4

De la même façon que pour les impédances de charge, une analyse des impédances de 

source est réalisée. Ici, seulement les impédances de source optimales à f0 nous intéresse 

dans un premier temps, puisque nous voulons avant tout valider l’approche multi-

harmonique en sortie. Nous ferons en sorte de contrôler 2f0 hors des zones dangereuses, 

à savoir en bord d’abaque de Smith. 

Les impédances de charge optimales aux fréquences fondamentales sont déterminées 

pour un maximum de gain en puissance. Les impédances de source optimales en gain en 

puissance sont tracées dans la figure 3-19 :  

 
 Figure 3-19 : Impédances de source optimales à f0 =1.85, 2,25 et 2,65 GHz 

De la même façon que pour les impédances de charge optimales, on peut noter que les 

impédances de source optimales tournent elles aussi dans le sens trigonométrique sur 

l’abaque de Smith en fonction de la fréquence. 

 Conclusion III.5

Dans cette partie, nous avons pu analyser et extraire toutes les impédances de charge 

et de source à présenter aux fréquences fondamentales et harmoniques. Nous verrons 

dans la prochaine section qu’il est impossible de satisfaire toutes ces conditions en 

même temps avec des circuits d’adaptation passifs. Cependant, nous montrerons qu’il 

est possible de faire un compromis qui permettra à l’amplificateur conçu de respecter le 

cahier des charges imposé au début. 
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IV Conception des circuits d’adaptations 

Dans cette section, nous allons traiter la partie conception des circuits d’adaptation. 

Nous verrons d’abord quelle méthode a été utilisée pour satisfaire les conditions 

d’adaptation des impédances de charge et de source. Ensuite une comparaison entre 

simulations électrique et électromagnétique sera établie et pour finir nous verrons la 

forme des circuits réalisés ainsi qu’une comparaison mesure/simulation des paramètres 

S des circuits d’adaptation. 

 Technique de contrôle large-bande des impédances IV.1
présentées aux fréquences harmoniques 

Comme nous l’avons vu dans la partie 3.3, les classes de contrôle d’harmoniques sont 

les plus appropriées pour notre application, étant donné que nous utilisons un transistor 

packagé. Or les classes F et F-1 présupposent que nous ayons accès à l’information des 

formes temporelles des tensions et courants dans les plans de la source de courant du 

transistor, ce qui n’est pas notre cas. Nous avons donc utilisé le principe de la classe J, 

mais en faisant l’analogie entre les éléments localisés théoriques L et C et des  éléments 

distribués équivalents de type ligne microstrip. A la différence des classes F et F-1, qui 

utilisent des lignes quart d’onde qui sont très faible bande (>10%), nous avons utilisé 

des éléments de type stubs papillons qui sont beaucoup plus large bande suivant l’angle 

défini pour le papillon.  

En effet, en utilisant la topologie proposée dans la figure 3-20, on peut choisir de 

ramener un court circuit décalé en jouant sur la longueur lstub du stub papillon ou ldecal de 

la ligne de décalage 

.  
Figure 3-20 : Topologie d’adaptation large bande des impédances de charge à 2f0 
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L’avantage de régler une ligne lambda/4 à la fréquence 2f0 pour ces stubs est que ce 

stub est invisible pour f0 puisqu’il présente un circuit ouvert à f0.  

 Circuit hybride d’entrée IV.2

Le circuit hybride d’entrée est composé de deux éléments essentiels : le circuit de 

polarisation et le circuit d’adaptation RF. Nous allons les détailler de façon séparée 

pour expliquer leur fonctionnement. 

IV.2.1 Circuit de polarisation 

Le but est ici de découpler suffisamment la RF du DC pour protéger les 

alimentations continues qui sont en amont du circuit de polarisation. De façon usuelle, 

le découplage en entrée d’un HEMT se fait à l’aide d’une résistance de forte valeur pour 

découpler la RF étant donné que le HEMT consomme un courant quasi-nul sur l’entrée. 

Nous avons choisi de rajouter en plus une ligne λ/4 couplée à un stub papillon qui nous 

permet de tenir un circuit ouvert sur la bande de fréquence utile de l’amplificateur. Le 

layout du circuit de polarisation est donné en figure 3-21. 

 
Figure 3-21 : Circuit de polarisation de grille de l’amplificateur large bande haut rendement 

Les capacités de valeur 10 pF et 100pF sur le chemin DC servent à coupler à la masse 

l’éventuelle puissance RF qui passerait la résistance, et les capacités de valeur 1 nF et 

470 uF servent à coupler à la masse les éventuels parasites BF amenés par 

l’alimentation DC placée en amont du circuit de polarisation. Ce découplage BF est 

essentiel à la stabilité du HEMT. 
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Les valeurs d’impédance ramenées par ce circuit de polarisation sur la ligne RF sont 

données en figure 3-22. 

 

 
Figure 3-22 : Impédances présentées par le circuit de polarisation d’entrée sur toute la bande utile de 

l’amplificateur représentées en module phase sur l’abaque de Smtih à gauche et en module à droite 

IV.2.2 Circuit d’adaptation RF 

A la suite de la conception du circuit de polarisation, l’adaptation des impédances de 

source est faite par sauts d’impédance. On utilise une capacité de découplage DC sur la 

ligne d’accès. Sur la figure 3-23, le layout du circuit d’entrée est décrit. 

 
Figure 3-23: Circuit d’adaptation d’entrée 

Le problème majeur d’adaptation est que les impédances de source optimums 

tournent dans le sens trigonométrique en fonction de la fréquence. Or il est 
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physiquement impossible de concevoir un circuit d’adaptation passif qui tourne dans ce 

sens la. On doit donc faire un compromis entre forte adaptation et largeur de bande de 

fonctionnement. Les impédances de source présentées par le circuit au transistor sur la 

bande de fréquence 1.85 GHz à 2.65 GHz sont tracées sur la figure 3-24.  

 
Figure 3-24 : Impédances de source synthétisées par le circuit d’adaptation d’entrée 

Comme nous le voyons sur la figure 3-24 et contrairement à la procédure de 

conception large bande usuelle qui indique d’adapter la fréquence la plus haute d’abord, 

nous avons choisi d’adapter correctement la fréquence centrale et d’élargir l’adaptation 

le plus possible pour couvrir la bande de fonctionnement. 

 Circuit hybride de sortie IV.3

Le circuit hybride de sortie est composé de deux éléments essentiels : le circuit de 

polarisation, et le circuit d’adaptation RF. Nous allons les détailler par la suite. 

IV.3.1 Circuit de polarisation 

De la même façon que pour le circuit de polarisation d’entrée, le circuit de 

polarisation de sortie doit suffisamment découpler la RF pour éviter de détériorer les 

alimentations DC positionnées en amont du circuit. La différence est qu’en sortie d’un 

HEMT, un fort courant DC est généré. Il n'est donc plus question d’utiliser une 

résistance pour découpler plus fortement. Ici nous avons utilisé une ligne lambda/4 et 

un stub papillon pour ramener un circuit ouvert le plus  large possible en fréquence, 

ainsi qu’une forte valeur d’impédance caractéristique pour cette ligne lambda/4 afin de 

mieux découpler. La topologie du circuit de polarisation est donnée en figure 3-25. 
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Figure 3-25 : Circuit de polarisation de drain de l’amplificateur large bande haut rendement 

De la même façon que pour le circuit d’entrée, les capacités de valeur 10 pF et 100pF 

servent à coupler à la masse, l’éventuelle puissance RF résiduelle, et les capacités de 

valeur 1 nF et 470 uF servent à coupler à la masse les parasites BF amenés par 

l’alimentation DC. Les valeurs d’impédance ramenées par ce circuit de polarisation sur 

la ligne RF sont données en figure 3-26. 

 

 
Figure 3-26 : Impédances présentées par le circuit de polarisation de sortie sur toute la bande utile de 

l’amplificateur représentées en module phase sur l’abaque de Smtih à gauche et en module à droite 

On peut noter que la valeur de l’impédance présentée dans la bande de fréquence 

d’intérêt est très forte, on peut supposer que le découplage RF/DC  est alors  suffisant. 
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IV.3.2 Circuit d’adaptation RF 

Une fois le circuit de polarisation conçu, la méthode de contrôle des impédances de 

charge présentées aux fréquences harmoniques est appliquée avec deux stubs papillons. 

Des sauts d’impédance de différentes valeurs nous permettent de contrôler les 

impédances de charge présentées aux fréquences fondamentales. Le circuit est ensuite 

optimisé pour s’approcher des impédances optimales à f0 et 2f0. Le schéma du circuit 

ainsi réalisé est décrit en figure 3-27 :   

 
Figure 3-27 : Circuit d’adaptation de sortie 

 Les impédances de charge optimales à f0 et 2f0 tournent encore dans le sens 

trigonométrique. Nous avons donc fait un compromis entre forte adaptation et largeur 

de bande de fonctionnement en privilégiant l’adaptation sur la bande complète pour 

avoir au moins 60% de rendement de drain sur la bande entière. Dans la figure 3-28, les 

impédances de charge à f0 synthétisées par le circuit sont présentées. 

 
Figure 3-28: Impédances de charges synthétisées aux fréquences fondamentales par le circuit 

d’adaptation de sortie 

Les impédances présentées à 2f0 pour le début de bande, le milieu de la bande et la fin 

de la bande de fréquence d’intérêt ( 3.7, 4.5 et  5.3 GHz) sont tracées sur la figure 3-29. 
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Figure 3-29 : Impédances de charges synthétisées aux fréquence harmoniques 2 par le circuit 

d’adaptation de sortie 

Les contours sont tous tracés par rapport au maximum de PAE que peut atteindre le 

transistor lorsque les accès sont bien adaptés en PAE à f0 et 2f0 . Ici, nous voyons que 

nous allons avoir un recul maximum de 10 à 15 points de  PAE en bord de bande, 

puisqu’il est impossible de tourner dans le même sens que les contours en fonction de la 

fréquence. On préfère donc privilégier l’adaptation au centre de la bande, et  garder les 

impédances en bord de bande dans les zones d’abaque les moins pénalisantes. 
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V Analyse de stabilité 

Dans cette partie, nous allons traiter les notions de stabilité linéaire et non-linéaire 

d’un amplificateur comportant un seul étage, et définir ce qu’il est possible de simuler 

avec un modèle comportemental de type MHV. L’analyse de stabilité est une étape 

critique de la phase de conception. En effet, des résultats de cette analyse dépendra le 

bon fonctionnement de l’amplificateur. 

L’analyse se fait en deux étapes :  

 Analyse de la stabilité linéaire 

 Analyse de la stabilité non-linéaire 

Nous n’effectuerons ces analyses que dans la bande où le modèle a été extrait . En 

effet avec le modèle que nous avons extrait, il est impossible de sonder la stabilité dans 

une bande de fréquence autre que celle extraite.  

 Analyse de stabilité linéaire V.1

Un quadripôle est inconditionnellement stable s’il ne réfléchit pas une puissance 

supérieure à celle qu’il reçoit pour toute terminaison passive  (comprise dans l’abaque 

de Smith). Si on définit un quadripôle comme dans la figure 3-30:  

 
Figure 3-30 : Description d’un quadripole par ses différents coefficients de réflexion 

Pour que le quadripôle soit inconditionnellement stable, il faut que : 

 
∀ Γcharge <  1 ⎯→⎯ Γ s <  1

∀ Γ source <  1 ⎯→⎯ Γe <  1
 <3.5> 

On peut alors déterminer le facteur K du quadripôle d’après les mesures de 

paramètres S de l’amplificateur comme étant :  

[S] 

�e �s 

�source 
�charge 
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K =
1− S11

2 − S22
2 + Δ 2

2 S21S12
Δ = S21S12 − S11S22  <3.6> 

Ce facteur K est appelé facteur de Rollet et a été introduit par J.M Rollet dans [72]. 

Trois cas de stabilité sont possibles :  

 Si K>1 et Δ <1, le quadripôle est inconditionnellement stable 

 Si K<1, le quadripôle est conditionnellement stable, on peut introduire les 

notions de cercle de stabilité. 

 Si K<1 et Δ >1, le quadripôle est inconditionnellement instable 

Les trois cas sont représentés graphiquement sur la figure 3-31. Les impédances 

stables se trouvent en dehors du cercle en rouge. 

 

Figure 3-31 : Les trois cas possibles de la stabilité linéaire. 

En appliquant cette méthode sur l’amplificateur donné, on obtient les facteurs K 

tracés dans la figure 3-32 :  

 
Figure 3-32 : Facteur K et Delta simulé pour l'amplificateur de puissance conçu 
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On voit donc qu’à partir de 2.1 GHz, l’amplificateur est inconditionnellement stable. 

On doit tracer donc les cercles de stabilité pour les fréquences situés de 1.85 a 2.25 GHz, 

pour visualiser si la zone d’instabilité est proche de 50 Ω. Ces cercles de stabilités sont 

tracés sur la figure 3-33 :  

 

Figure 3-33 : Cercle de stabilités en entrée (à gauche) et en sortie (à droite)  de l’amplificateur 

Ce facteur nous donne l’information de stabilité d’un quadripôle sur les conditions de 

fermeture de celui-ci dans sa bande de fonctionnement. Cependant si des modes 

d’instabilités s’établissent à l’intérieur même de l’amplificateur, le facteur K ne nous 

donnera aucune information. 

Il existe d’autres techniques d’analyse de stabilité linéaire telle que le NDF, 

cependant elle n’est pas applicable a notre cas puisque l’on n’a pas accès aux éléments 

intrinsèques du transistor.  

 Analyse de stabilité non-linéaire V.2

Pour l’analyse de stabilité non-linéaire, la seule  solution applicable à notre 

conception est d’utiliser le méthode STAN, développée conjointement par le CNES et 

l’université de Bilbao [73][74][75]. En présence d’un régime fort-signal établi, la 

méthode ici est d’introduire une perturbation bas niveau de fréquence ω à un nœud du 

circuit, de balayer la fréquence et de mesurer la réponse H(f) de celle-ci. Une fois cette 

réponse extraite pour la bande de fréquence d’intérêt, on décompose la fonction avec 

une identification pôles/zéros de la forme :  

 

H jω( ) =
jω − zi

i=1

n

∏
jω − λi

j=1

p

∏
 <3.7> 
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Sur une identification du type pôles/zéros, comme pour l’identification que nous 

avons utilisé pour le MHV modèle, si les pôles ont des parties réelles positives, alors une 

instabilité est possible. 

Nous avons appliqué cette méthode à l’amplificateur en injectant la perturbation en 

entrée, puis en sortie en balayant la puissance d’entrée d’une faible valeur (0 dBm) 

jusqu'à une forte compression de l’amplificateur (5 dB). Les résultats des identifications 

pôles et zéros pour une puissance de sortie de 41 dBm sont tracés en figures 3-34 et 3-35. 

 
Figure 3-34 : Réponse de la perturbation introduite en entrée de l’amplificateur  sur sa bande de 

fréquence utile pour une puissance de sortie de 41 dBm  

 
Figure 3-35: Réponse de la perturbation introduite en sortie de l’amplificateur  sur sa bande de fréquence 

utile pour une puissance de sortie de 41 dBm 
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Il n’existe pas de pôles à partie réelle positive, l’amplificateur ne devrait donc pas 

présenter d’oscillations. Cependant, puisque l’on ne peut que sonder la réponse dans la 

bande de fréquence d’intérêt, et que souvent les fréquences d’oscillation se trouvent à 

f0/2, la réponse de l’analyse de stabilité n’est pas complète. 
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VI Résultats expérimentaux 

Une fois l’amplificateur réalisé, plusieurs mesures de validation ont été entreprises. 

Tout d’abord, les circuits d’adaptation ont été mesurés séparément en paramètres S 

pour être sûr des impédances que ceux ci synthétisent réellement, ainsi que pour 

connaître leurs pertes. Ensuite, l’amplificateur a été mesuré en paramètres S pour 

vérifier le gain petit signal et les adaptations faible niveau. Enfin, des mesures 

temporelles de puissances ont été réalisées pour valider le fonctionnement de 

l’amplificateur en rendement et pour valider la simulation avec le modèle 

comportemental du transistor.  

 Comparaison simulations/mesures en paramètres S de VI.1
chacun des circuits d’adaptation 

Le but de ce chapitre est de valider l’approche de conception d’amplificateur de 

puissance large bande et haut rendement, nous devons nous assurer de ce que les 

circuits d’adaptation réalisés synthétisent comme impédances. 

Pour cela, une fois les circuits réalisés sur un substrat céramique, nous avons mesuré 

les paramètres S de ces circuits et nous les avons comparés à la simulation. 

Les résultats de mesure des impédances de source réellement synthétisées sont tracés 

sur la figure 3-36 et comparés aux objectifs simulés.  

 
Figure 3-36 : Comparaison simulation/ mesure des impédances de sources synthétisées en simulation et en 

mesure 
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On remarque qu’il y a un décalage d’environ 10 degrés sur le gamma correspondant 

aux impédances de source. Cependant, le plus gros décalage se produit sur les pertes 

présentées par le circuit en figure 3-37. 

 
Figure 3-37 : Pertes présentées par le circuit d’entrée 

Les pertes présentées en mesure sont relativement plus fortes que celles simulées 

(>0.6 dB) et plus particulièrement en fin de bande passante. Nous obtiendrons donc en 

mesure un gain légèrement inférieur à ce qui était prévu par la simulation. Les mêmes 

mesures ont été réalisées pour le circuit de sortie. Les comparaisons entre simulation et 

mesures sont tracées en figure 3-38. 

 
Figure 3-38: : Comparaison simulation/ mesure des impédances de charge synthétisées en simulation et en 

mesures aux fréquences fondamentales 
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On remarque un léger décalage sur le module des impédances présentées, mais rien de 

gênant. La simulation et la mesure ont été comparées aussi pour les impédances 

ramenées aux fréquences harmoniques 2f0 sur toute la bande. Les résultats sont tracés 

en figure 3-39. 

 
Figure 3-39: Comparaison simulation/ mesure des impédances de charge synthétisées en simulation et en 

mesures aux fréquences harmoniques 2 

Les impédances synthétisées réellement en sortie sont très satisfaisantes, à première 

vue. Cependant, ici aussi  le plus gros décalage se fait au niveau des pertes du circuit. 

Elles sont tracées en figure 3-40 : 

 
Figure 3-40 : Pertes présentées par le circuit d’entrée 
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Le décalage paraît à première vue peu important (<0.4 dB). Cependant si l’on 

reprend l’expression du rendement de drain :  

  <3.8> 

Le maximum de pertes est de 0.4 dB soit en linéaire un coefficient de 0.9. La 

puissance de sortie est donc multipliée par ce rapport dans l’expression du nouveau 

rendement de drain. Si l’on défini  comme la PAE de référence que l’on aurait eu 

sans le surplus de pertes, le nouveau rendement de drain s’écrit :  

  <3.9> 

On perd donc 10% du rendement de drain maximum qui a été simulé. Pour un 

rendement de drain de 75%, il ne resterait plus que 68.5%, uniquement en raison des 

pertes du circuit de sortie. Il est donc important de faire des rétro-simulations avec les 

fichiers de paramètres S des circuits réellement synthétisés pour les comparer aux 

mesures de l’amplificateur conçu. En effet, nous souhaitons valider l’apport du modèle 

comportemental dans un flot de conception d’amplificateur de puissance, et non pas la 

validité de la simulation électromagnétique, ou la mauvaise qualité de réalisation des 

circuits d’adaptation. Toutes les simulations que nous verrons par la suite seront donc 

faites à l’aide des paramètres S qui ont été mesurés ici.  

 Mesures de l’amplificateur en paramètres S VI.2

Une fois les circuits d’adaptation mesurés séparément en paramètres S, 

l’amplificateur a été monté entièrement et sa photographie est décrite en figure 3-41 :  

 
Figure 3-41 : Photographie de l’amplificateur large bande et haut rendement 

ηd =
Ps
Pdc

ηd0

ηd =ηd0
× 0.9
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On a utilisé un banc de mesures de paramètre S développé par Amcad Engineering 

(figure 3-42) et commandé par le logiciel IVCAD. Celui-ci nous permet de mesurer les 

paramètres S pour chaque point de polarisation choisi. 

 
Figure 3-42 : Banc de mesure paramètres S de AMCAD Engineering 

Les mesures en paramètres S ont été réalisées au point de polarisation de repos défini 

précédemment à savoir Ids0 = 200 mA et Vds0 = 26 V. Les résultats sont comparés aux 

simulations faites en paramètres S sous ADS et sont tracés en figures 3-43  et 3-44. 

 
Figure 3-43 : Comparaison entre la simulation et la mesure du S11 et du S22 de l’amplificateur pour des 

fréquences comprises entre 1.7 et 2.8 GHz 
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Figure 3-44 : Comparaison entre la simulation et la mesure du S21 et S12  de l’amplificateur pour des 

fréquences comprises entre 1.7 et 2.8 GHz 

Les mesures nous donnent une indication sur le gain de l’amplificateur. On peut 

noter que le modèle reproduit correctement le comportement de l’amplificateur, alors 

que nous n’avons pas « deembeddé » les connecteurs. Cela confirme bien qu’à faible 

niveau, les paramètres T du modèle MHV deviennent nuls et les termes restants sont 

simplement les 4 paramètres S connus. 

 Mesures temporelles de l’amplificateur en puissance VI.3

L’amplificateur de puissance conçu a été mesuré en puissance de 1.7 à 2.65 GHz par 

pas de 50 MHz. Le point de polarisation est IDS0 = 200 mA et Vds0=26 V. Les mesures ont 

été réalisées avec le banc de mesure temporelle détaillé dans le chapitre 2, sans les 

tuners. Son schéma est redonné en figure 3-45 : 

 
Figure 3-45 : Banc de mesure temporel d’amplificateur de puissance 

Les résultats obtenus lors des mesures effectuées sur l’amplificateur en balayant la 

puissance et la fréquence de 1.7 à 2.7 GHz sont tracés en figure 3-46 : 

« �������������������������
����������������������	������������������������������
Comportemental de Transistor en Boitier » 20 mai 2011, JNM 2011  Brest

19

3) Méthode de conception

1) Introduction
2) Modèle Multi-Harmonic Volterra

4) Résultats expérimentaux
5) Conclusion

Conception des circuits
����������
	����
���������

SimulationsMesures

« �������������������������
����������������������	������������������������������
Comportemental de Transistor en Boitier » 20 mai 2011, JNM 2011  Brest

19

3) Méthode de conception

1) Introduction
2) Modèle Multi-Harmonic Volterra

4) Résultats expérimentaux
5) Conclusion

Conception des circuits
����������
	����
���������

SimulationsMesures
S2

1 
(d

B
) 

S1
2 

(d
B

) 

Fréquence (GHz) Fréquence (GHz) 

50 Ω!PA 

NVNA 
 

G
ate 

D
rain 

Coupleurs faibles pertes 

DUT 

Signal CW ou RF pulsé 

Attenuateur 

Alimentation DC!



Chapitre 3 : Nouvelle méthodologie de conception d’amplificateurs de puissance 

 147 

 
Figure 3-46 : Résultats de l’amplificateur sur la bande 1.7 à 2.65 GHz en mode CW 

Le gain donné ici est le gain correspondant au rendement indiqué sur la courbe 3_46. 

On peut noter que l’amplificateur nous donne de bons résultats malgré les pertes 

excessives des circuits d’adaptation réalisés en comparaison des valeurs de pertes 

initialement simulées. La valeur moyenne du rendement de drain est de 70% celle du 

rendement en puissance ajoutée de 65%, pour une puissance moyenne de sortie de 41 

dBm et un gain en puissance moyen de 13 dB  sur la bande fréquence de 1.8 à 2.6 GHz. 

L’objectif de départ est largement rempli puisqu’on obtient un rendement de drain 

minimum de 65% sur une bande de fréquence de 36% autour de 2.2 GHz. 

A titre d’exemple, les formes temporelles du courant et de la tension de sortie, ainsi 

que le cycle de charge sont tracées pour le maximum de rendement en puissance ajoutée 

(=72%) à 2.2 GHz en figure 3-47 et 3-48. 
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Figure 3-47 : Formes temporelles du courant Ids et de la tension Vds mésurées (courbe bleu) et comparées 

au formes prévues par le modèle (courbe rouge) 

 
Figure 3-48 : Cycle de charge de l'amplificateur dans le plan des connecteurs 

Les formes temporelles mesurées par elles même ne nous apportent pas 

d’information spécifique sur le fonctionnement intrinsèque du transistor car elles sont 

dans le plan des connecteurs, cependant la comparaison par rapport au modèle valide 

encore un peu plus l’approche de conception d’amplificateur hybride utilisant des 

modèles comportementaux de transistors en boîtier. 

Une courbe très intéressante est tracée en figure 3-49 et correspond à l’erreur absolue 

entre la simulation et la mesure sur les niveaux de Puissance de sortie (PS) et de 

rendement en puissance ajoutée (PAE) de l’amplificateur conçu.  
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Figure 3-49 : Erreur absolue entre la puissance de sortie et le rendement en puissance ajoutée simulées et 

mesurées 

 Comparaison à l’état de l’art VI.4

Nous allons ici comparer l’amplificateur hybride conçu avec les travaux publiés ces 

dernières années sur des amplificateurs large bande et haut rendement à partir de 

transistor en boitier dans la même gamme de fréquence. 

Année 

Bande de 

fréquence 

(GHz) 

Puissance de 

sortie 

(dBm) 

Rendement de 

drain 

(%) 

PAE 

(%) 

2009[76] 2-2.5 38.5-41.5 >74 >71 

2009[77] 1.35-2.25 39.5-40.6 >60 N.C 

2009[78] 0.9-1.6 39.5-40.4 >60 N.C 

2010[79] 1.9-2.9 42.5-46 >60 N.C 

2010[80] 1.8-2.2 40.5-41.8 >60 >55 

Ce 

travail 
1.8-2.6 40.1-41.8 >65 >60 

Tableau 3-2 : Etat de l’art des récents travaux sur la conception d’amplificateurs large bande et haut 
rendement  

VII Conclusion et perspectives 

Dans ce chapitre, nous avons conduit une conception d’amplificateur de puissance 

large bande et haut rendement.  
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Dans un premier temps, une analyse des impédances de source et de charge optimales 

en PAE a été conduite à partir du modèle CAO et validé par la mesure.  

Une nouvelle méthodologie de contrôle d’harmoniques par stub radial a été 

présentée, nous permettant de contrôler la fréquence d’harmonique 2 sur une plus large 

bande de fréquence que des lignes quart d’onde. 

Enfin afin de valider la qualité du modèle, ainsi que de prouver la faisabilité d’un tel 

amplificateur, celui ci a été réalisé et mesuré. Les résultats obtenus en largeur de bande 

et en valeur de PAE sont très intéressants et rivalisent avec l’état de l’art des 

amplificateurs de puissance de 10W dans la même gamme de fréquence en bande S. De 

plus, l’écart entre simulation et réalisation est très prometteur aussi (<5 points en PAE 

et 0.3 dB en puissance). 

Les limitations de cette approche  par rapport au modèle se trouvent sur la partie 

simulation de stabilité. En effet il n’est pas possible à l’heure actuelle de simuler la 

réponse de stabilité en dehors de la bande de fonctionnement. Une méthode 

d’identification de la réponse d’un modèle serait intéressante à mener pour pouvoir 

sonder les réponses situées en dessous de f0/2. 

Pour la partie conception, l’analogie entre l’adaptation faite par une classe J avec 

des éléments localisés L et C  par des éléments distribués montre ici leur limite. Lorsque 

l’on veut augmenter la largeur de bande, le facteur de qualité n’est pas assez important 

ce qui limite le contrôle des impédances. 
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Cette thèse s’inscrivant dans un contrat CIFRE, le but était de mettre au point une 

procédure rapide et efficace pour extraire des modèles de transistor en boîtier de façon 

automatique et dédiés à la conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut 

rendement. 

La technologie GaN, et plus particulièrement les transistors HEMT AlGaN/GaN 

permettant d’obtenir de fortes densités de courant ainsi que des tensions de claquage 

élevées, le choix s’est tout naturellement porté sur cette technologie pour la conception 

d’amplificateurs de puissance large bande en bande S. 

Dans cette optique de développement, une étude des solutions existantes pour la 

modélisation des transistors a été faite, ainsi qu’une présentation des effets limitants. 

De plus, une étude des solutions apportées par la modélisation comportementale dédiée 

aux amplificateurs de puissance nous a permis de cerner les contours du nouveau 

modèle proposé dans cette thèse. 

Par la suite, la genèse du modèle Multi-Harmonique Volterra (MHV) a été présentée, 

ainsi que son implémentation numérique et sa procédure d’extraction. Afin de valider 

cette nouvelle approche de modélisation, plusieurs modèles de transistor GaN en boîtier 

ont été extraits, en variant leur taille (10W et 100W) ainsi que leur mode de 

fonctionnement (mode continu ou mode impulsionnel). Les résultats obtenus sont très 

prometteurs, et nous ont permis de baser une conception d’amplificateurs de puissance 

large bande et haut rendement. 

Pour finir, dans le but de valider le nouveau flot de conception, un amplificateur de 

puissance (≥10W) et large bande (>20% de bande relative) a été réalisé en utilisant une 

analogie de la classe J avec des éléments distribués (stub radial et ligne microstrip). Les 

résultats de mesures présentées dans la bande 1.8-2.6 GHz sont très intéressants, avec 

une puissance de sortie moyenne de 41 dBm, un rendement en puissance ajoutée de 

65% et un gain en puissance de 13 dB. Cette réalisation fait parti dans cette bande de 

fréquence d’une des meilleurs performances en terme de rapport largeur de bande de 

fonctionnement/ haut rendement. De plus les prédictions du modèle par rapport aux 

mesures sont plutôt encourageant, avec une erreur maximum inférieur à 5 points sur la 

PAE et 0.5 dB sur la puissance de sortie. 
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Perspectives :   

Un des gros avantages du modèle MHV au delà du gain de temps d’extraction, est sa 

capacité à modéliser les effets de dispersion HF ainsi que les effets de pièges et les effets 

de thermiques lorsque ceux ci sont dans un régime établi (mode CW).Une voie de 

développement de ce modèle serait alors de prendre en compte les effets de mémoire BF 

de façon dynamique, à partir de mesures impulsionnelle ou de mesures petite raie 

grande raie présentée dans le modèle proposé par C.Quindroit. L’avantage serait 

d’augmenter ainsi les propriétés de généralité du modèle, et pourrait être utilisé dans le 

cas de signaux de type Radar ou télécom.  

Pour la partie conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut 

rendement, il semblerait que l’utilisation d’éléments L et C localisés soit la solution la 

plus pertinente. On pourrait donc  imaginer d’augmenter l’ordre de ce filtre pour 

obtenir une largeur de bande plus intéressante. Pour finir, on pourrait aussi imaginer 

d’utiliser un élément permettant d’ajuster la valeur de C de façon dynamique et 

reconfigurable en fréquence afin d’adapter l’amplificateur sur une bande plus grande 

(Varactor, diode PIN, MEMS).  
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CARACTERISATION	  AVANCEE	  ET	  NOUVELLES	  METHODOLOGIES	  DE	  MODELISATION	  DES	  TECHNOLOGIES	  GAN	  POUR	  
LA	  CONCEPTION	  D’AMPLIFICATEURS	  DE	  PUISSANCE	  LARGE	  BANDE	   ET	  HAUT	  RENDEMENT	  AUX	  FREQUENCES	  RF	  ET	  
MICROONDES 

Résumé : 
 
Haut rendement, forte linéarité et large bande de fonctionnement sont les points clés de la conception 

d’amplificateur de puissance d’aujourd’hui. De plus, de nombreux amplificateurs de puissance sont 

développés en technologie hybride utilisant des  transistors en boîtier, rajoutant une difficulté 

supplémentaire pour extraire des modèles CAO fiables pour concevoir ces amplificateurs. Le sujet de 

cette thèse est de proposer une nouvelle méthodologie de modélisation de transistors en boîtier, rapide, 

automatique et dédiée à la conception d’amplificateurs de puissance large bande et haut rendement. Pour 

cela, un nouveau modèle comportemental de transistor est proposé, avec une méthode innovante 

d’extraction. Pour valider le nouveau flot de conception basé sur des modèles comportementaux de 

transistors, l’étude aboutit à un démonstrateur en technologie GaN présentant un rendement en 

puissance ajoutée moyen de 65%, une puissance de sortie moyenne de 41 dBm et un gain en puissance 

moyen de 13 dB sur 36% de bande relative autour de 2.2 GHz. 

Mots clés : Modélisation comportementale de transistor, Effets de mémoires, Amplification de 
puissance, Haut rendement, Large bande, Nitrure de gallium, Mesures Load-Pull temporelles. 

 
ADVANCED	   CHARACTERIZATION	   AND	   NEW	   MODELLING	   METHODOLOGY	   OF	   GAN	   DEVICES	   DEDICATED	   TO	   DESIGN	  

WIDEBAND	  AND	  HIGHLY	  EFFICIENT	  POWER	  AMPLIFIER	  AT	  RF	  AND	  MICROWAVES	  FREQUENCIES.	  

Abstract: 
 
Highly efficient, high linearity and wideband are the keyword of the new power amplifier in telecom 

nowadays. Thus, more and more power amplifiers are developed using packaged transistor, adding a 

difficulty to extract reliable CAD models for designing these amplifiers. The topic of this thesis is to 

propose a new methodology for modeling packaged transistor, fast, accurate automatic and dedicated to 

the design of wideband and highly efficient power amplifiers. A new behavioral model of packaged 

transistor is proposed, using an innovative method of extraction. In order to validate the new design flow 

approach, the study results in a GaN wideband and highly efficient power amplifier presenting a mean 

PAE of 65%, a mean output power of 41 dBm and a mean power gain of de 13 dB over 36% of relative 

bandwidth around 2.2 GHz. 

Keyword: Behavioral model of transistor, Memory effects, Power amplifier, Highly efficient, 
Wideband, GaN, Time domain Load-Pull  

 

 

 


