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INTRODUCTION GENERALE

Ces derniéres décennies, le développement dedphtitie mobile a conduit & un
essor tres important du secteur des téléecommuaisatLe téléphone portable est devenu un
outil de communication de plus en plus performdfrant de plus en plus de fonctionnalités
(texto, email, photo,...). Le besoin croissant dednaettre des données et d’accéder a un
volume important d’informations pour les hommes, aulils soient, a donné lieu a une
réflexion sur de nouveaux systemes et normes desrgsion. Ce développement
spectaculaire a conduit a une recherche de teafiesloobustes et fiables que ce soit pour la
fabrication des composants, les techniques de epdagdu niveau des composants, ces
évolutions ont orienté les recherches vers de reawehoix technologiques, entrainant une

montée en fréquence et autorisant des densitégisEapce plus importantes.

De nouvelles techniques de transmission de I'infdirom et de modulation ont été
mises en ceuvre. Ces techniques de modulation ées#ets par une enveloppe variable ont
été développées dans le but d’améliorer I'occupasipectrale des systemes. Le revers de la
médaille est que I'amplification de ces signauxnaedoppe ou niveau variable conduit a un
rendement en puissance ajoutée globalement faifilede tenir les spécifications imposées
par les normes sans pour autant dégrader les pemfices en terme de rendement et de
linéarité une gestion intelligente de la puissathaié étre mise en place. Certaines techniques
comme la polarisation dynamique ou la techniqueddghapportent un élément de réponse

au probleme.

L’objectif de cette these est double puisqu’il@sine part de proposer une modeélisation
physique et thermique de transistors a matériaadggap MESFETS en carbure de silicium et
d’autre part de vérifier les améliorations appatgar la technique Doherty pour la réalisation
d’amplificateurs radio fréquence de puissance.rircipale application visée est

I'amplificateur de puissance de la station de luses la radio téléphonie mobile.

C’est dans ce cadre que s’inscrivent les trava@ggntés dans cette these. Ce mémoire est

divisé en quatre parties.



INTRODUCTION GENERALE

Dans le premier chapitre, une présentation desigras caractéristiques des amplificateurs
de puissance a I'état solide ainsi que de leusmpeires de fonctionnement sera effectuée.
Une liste non exhaustive des principales contraiateterme de linéarité rencontrées dans le
domaine de la radiofréquence sera établie. Apres présente, les propriétés physiques et
électrigues du carbure de silicium (SiC), une dpson du transistor a effet de champ est
effectuée. Les effets parasites de dynamiquessglete effets thermiques et les phénomeénes
d’avalanche des MESFETSs SiC sont décrits. Un tthorizon des différents transistors

MESFETSs en carbure de silicium est proposé pouuieé cette présentation.

Le second chapitre est consacré a la modélisatigsigue et électrothermique de transistors
MESFETSs en carbure de silicium. Les principaux periaes d’entrée de ce modeéle sont les
caractéristiques physiques et géométriques du ceampoCe modele est basé sur la résolution
d’'un ensemble d’équations régissant les phénondmasnsport de charges a 'intérieur du
transistor. Ce modele a été introduit avec sucaés dn simulateur commercial de circuits
(ADS). Le modéele a été validé en fonctionnemeritléaét fort signal par comparaison entre

des simulations non-linéaires et des mesures.

Dans le troisiéme chapitre, nous nous intéresseroxsechniques de gestion de puissance
pouvant étre employées dans les moyens moderr@saunications et de transmissions de
données. Ces techniques permettent principalen@métiorer fortement le rendement des
amplificateurs RF pour des applications a niveapudssance variable, sans améliorer
spécifiguement la linéarité. Tout d’abord une étsdela polarisation dynamique de grille et
drain des transistors sera présentée. Ensuitegtaigue de I'élimination d’enveloppe et

restitution (EER) puis la technique de Chireix sembécrites.

Le dernier chapitre est consacré a la présentatian’application de la technique Doherty.
Une étude sera menée afin de comparer I'évolutioreddement pour différents niveaux de
puissance et différentes combinaisons des ampéfica principal et auxiliaire. Ensuite, nous
présenterons une méthodologie de conception éalesation d’un amplificateur Doherty.
L’amélioration des performances sera montrée expgrialement et une technique de

contrdle du fonctionnement de I'amplificateur aiaife sera proposée et validée.

Nous effectuerons une synthése de ces différeets @ recherches et nous développerons les

perspectives ouvertes par ces travaux dans lausioolgénérale.
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Chapitre I LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE A L' ETAT SOLIDE (SSPA)

L’amplificateur de puissance est I'élément actéd dlun systéme de communications
(station de base, téléphones mobiles, satellitescal, c’est le principal consommateur
d’énergie. Son réle est d'amplifier le signal raftiéquence ou hyperfréquence grace a la

transformation de I'énergie continue.

Dans ce premier chapitre, une présentation desdguam caractéristiques des
amplificateurs de puissance a I'état solide aing de leurs parametres de fonctionnement

sera effectuée.

Compte tenu de la consommation électrique des &ogpéiurs, il est primordial de les
utiliser dans une zone de fonctionnement ou leadement électrique est élevé. Or le
rendement maximum est obtenu lorsque I'amplificafeactionne en zone saturée ; c’'est a
dire lorsque I'amplificateur est proche de son aivele puissance maximum. Dans de telles
conditions de fonctionnement, les non-linéaritésontuites par I'amplificateur dégradent le
signal & amplifier. Une liste non exhaustive desqgpales contraintes en terme de linéarité,
rencontrées dans le domaine de la radiofréqueace ¢sablie.

Dans la deuxiéme partie de ce chapitre, la teclgimidu Carbure de Silicium (SiC) sera
présentée pour la réalisation de transistors pesiiagplications de forte puissance. Tout
d’abord, une description des propriétés physiquBiQusera effectuée. Puis I'application de
cette technologie a la réalisation de transist@iei de champ est décrite. Ce chapitre se
termine sur un état de I'art de I'amplification @ de transistors SiC.



Chapitre I LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE A L' ETAT SOLIDE (SSPA)

I. Caractéristiques Fondamentales des Amplificateurs de

Puissance

[.1 Evaluation des Performances en Puissance

[.1.1 Bilan des Puissances mises en Jeu

Le fonctionnement de I'amplificateur est principaknt déterminé par les composants
actifs le constituant; c'est a dire les transitol utilisation de transistors nécessite
d’employer des sources continues d’alimentatiomgdtant de fixer un point de polarisation
autour duquel ils vont pouvoir fonctionner. L'anfiglateur de puissance est un quadripdle
caractérisé par plusieurs parametres de base.Uigssapces mises en jeu font parties de ces
parameétres. Les différentes puissances caraogfiestid’'un amplificateur sont représentées
sur la figure I-1. Il est possible de distingueuxieatégories de puissances ; les puissances
fournies a I'amplificateur et les puissances déka par I'amplificateur. Les puissances

fournies a I'amplificateur sont :
v Pe : la puissance d’entrée,

v Ppc : la puissance continue fournie par les alimeoatiextérieures.

Y]
-\\

I

Figure I-1: Bilan des puissances d'un amplificateur

Les puissances fournies par I'amplificateur sont :

v Ps: la puissance de sortie, qui lorsque I'amplifcatva fonctionner en zone
linéaire sera égale au produit de la puissancdréemar le gain petit signal
(Ggr) de 'amplificateur (B = Ggg.Pr)

v Ppiss : la puissance dissipée.

-8 -



Chapitre I LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE A L' ETAT SOLIDE (SSPA)

Ces deux types de puissances doivent se compemsgii va permettre d’écrire le

bilan de puissance :

P +Foc =R +Fpiss (1.1)

La puissance dissipée est de la puissance perdubutl étant de transmettre le
maximum de puissance en sortie elle devra étrenrms@e. De plus, elle affecte I'état

thermique de I'amplificateur qui influence son é&atfonctionnement électrique.

[.1.2 Les Grandeurs Fondamentales

L’amplificateur de puissance est généralement té&naé en régime harmonique, par
I'application d’un signal sinusoidal en entréeadrequence de travailgff Cette fréquence
pourra étre variable afin de connaitre le compoetgnen fréquence de I'amplificateur. Cette
caractérisation est effectuée en fonction des petras) tensions et courants aux acces de
I'amplificateur comme représentés sur la figure L2s puissances définies précédemment

vont donc pouvoir étre calculées a partir des esgio@s de courants et tensions complexes.

Figure I-2 : Grandeurs caractéristigues aux accés dun amplificateur

v’ Puissance RF a la fréquenceg f

A la fréquence de travaip,fles puissances d’entrée et de sortie de I'anoptidiur sont
définies a partir des expressions de courants étrdeons complexes. Ainsi, les puissances

d’entrée et de sortie sont données par les expressuivantes :

P :%D%.I_E*)
(1.2)
_1 )
R =30s 1 )



Chapitre I LES AMPLIFICATEURS DE PUISSANCE A L' ETAT SOLIDE (SSPA)

v’ Puissance continue f:

Cette puissance est définie a partir des tensibmewants continus fournis par les
alimentations continues. C’est la puissance conseenpar 'amplificateur. Elle s’écrit de la

maniére suivante :

Poc =Voe:loce (1.3)

v’ Gain en puissance

Le gain en puissance d’'un amplificateur est dé&fimme le rapport de la puissance de
sortie sur la puissance d'entrée de I'amplificatduexpression du gain en puissance en

décibel est donnée par la formulation suivante :

G(dB) = Ps (dBm) — Pe (dBm) (1.4)

v’ Rendement en Puissance Ajoutée (RPA)

Un point essentiel pour les amplificateurs de p@nss est d'amplifier le signal
d’entrée a un niveau souhaité de sortie en ayamtconsommation électrique la plus faible
possible. Cette caractéristique décrit I'efficaaite 'amplificateur a convertir la puissance

continue d’alimentation en puissance RF. Le rendéme puissance ajoutée s’écrit alors :

P,-P
a3 = SP £ (1.5)
DC

En tenant compte du bilan de puissance, le rendearepuissance ajoutée s'écrira

alors en fonction de la puissance dissipée :

YN :1_—PDISS (1.6)
Foc

Le rendement en puissance ajoutée augmentera dtapussance dissipée diminue

pour un méme point de polarisation [1].

- 10 -
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[.1.3 Output Backoff (OBO) et Input Backoff (IBO)

Du fait de fréquences de fonctionnement relativamesriées, mais également
d’applications trés différentes, les amplificatelRE et hyperfréquences peuvent étre de
diverses technologies et également fonctionner desmiveaux de puissances tres différents.
Cette diversité d’applications rend difficile la noparaison de [l'efficacité des différents

amplificateurs, il est donc difficile de faire rédé@ce aux valeurs mises en jeu.

Afin de pouvoir effectuer facilement une comparaisentre ces différents
amplificateurs, il est commun de définir la puissade sortie d’'un amplificateur lorsqu’une
compression de gain de 1dB est atteinte. Ce pa@htcemmunément appelé B Les
puissances d’entrée et de sortie vont donc pous@xprimer par rapport a ce point

particulier.

Ps (dBm)
A

Py >
148 IP;  pg(dBm)

Figure I-3 : Exemple de courbe AM/AM dun amplificateur
Le niveau de recul de la puissance d’entrée (IBfput BackOff) représente la
distance en décibels (dB) par rapport a la puissdientrée au point a 1 dB de compression.
IBO(dB)=R: (dBm) —P,4s(dBmM (1.7)
De méme, le niveau de recul de la puissance de sditin amplificateur (OBO :

Output BackOff) représente la différence entredsgance de sortie absolue et la puissance

de sortie a Rg.

OBO(dB)=PR (dBm)-Rs(dBM) (1.8)

- 11 -
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|.2 Contraintes en Terme de Linéarité sur les Ampficateurs

Un grand nombre d’applications modernes mettenjeandes signaux a enveloppe
variable. L’amplification non-linéaire de ces sigraa pour effet de distordre le signal
résultant en sortie. De nombreux facteurs de m@etenettent d’estimer le comportement

non-linéaire d’'un amplificateur de puissance. Les frequemment utilisés sont les suivants :
v la conversion d’amplitude (AM/AM) et de phase (AN),
v le rapport d’'intermodulation d’ordre 3 (g)/
v I'Adjacent Channel Power Ratio (ACPR),
v le Noise Power Ratio (NPR).

Mais c’est le mode de fonctionnement final de l'difigateur qui va déterminer le
facteur de mérite le plus approprié, selon le gpenodulation mis en jeu et I'application.

[.2.1 Conversion d’Amplitude (AM/AM) et de Phase (AVI/PM)

Une maniére de décrire a la fois le fonctionnene¢ile caractériser la non-linéarité de
I'amplificateur consiste a tracer les courbes deveesion d’amplitude de sortie par rapport a
'amplitude d’entée (AM/AM) et de conversion de phade sortie par rapport a I'amplitude
d’entrée (AM/PM).

La courbe de conversion en gain (AM/AM) est obteeruetracant les variations du
rapport du module de la puissance de sortie spuissance d’entrée de I'amplificateur, en

fonction du niveau d’entrée.
Po|= f(P]) (1.9)

La courbe de conversion de phase (AM/PM) est oletemutracant les variations de
I'argument du rapport de la puissance de sortidaspuissance d’entrée de I'amplificateur, en

fonction de la puissance d’entrée.
Arg(P; )= t(P.|) -(1.10)

Ces deux conversions caractérisent tres précisém@ttde fonctionnement statique

de I'amplificateur. Elles permettent de connaiinepeemiere approximation les performances
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en terme de linéarité de I'amplificateur car ellegrésentent la caracteristique non-linéaire de
'amplificateur. Elles doivent seulement étre psisen premiére approximation car ces
conversions de gain et de phase ne prennent pasompte les effets non-linéaires

dynamiques.

[.2.2 Intermodulation d’Ordre 3 (ou C/l 3)

Dans le but de quantifier la dégradation du sigdal sortie introduite par
I'amplification non-linéaire, une des figures derit@est le rapport d’intermodulation. Le
calcul du rapport dintermodulation dordre 3 ou IL/(Carrier to Third Order
Intermodulation), consiste a simuler deux canaucats en utilisant deux porteuses de
méme amplitude séparées par un écart de fréquertéesh [2]. Le signal d’excitation

permettant de mesurer I'intermodulation est le v

><(t):E[cos(2.7T(f0 —%).t+¢1)+00{2.77(f0 +%).t+¢)2ﬂ (1.12)
Ou encore :
t)= 2E cos 271.1y .t + 81 ook rnfr+ PP (1.12)
2 2

La formule (1.12) permet de montrer que le signaltest standard correspond a un
signal modulé en d’amplitude sans porteuse, dordagport de puissance créte sur puissance

moyenne (PAR : Peak to Average Ratio) est de 3dBtdl signal produit, en sortie d’'une

non-linéarité, des produits d’intermodulation dpetyn( fo—Azfjm( f, +A2f] avec m et il Z.

L’ordre de 'intermodulation est égal‘rén|+‘n|.

Toutefois, seules les raies correspondant a uremfd1termodu|ation‘m|+‘n| impair

retombent a proximité des raies utiles du spe@oemme ces produits d’'intermodulation ne
peuvent étre filtrés, ils viennent perturber lensigdans la bande de I'amplificateur comme le

montre la figure I-4.
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Spectre dentrée Spectre de sortie

Figure I-4 : Intermodulation d'ordre 3

En sortie de I'amplificateur, les raies d’interméation |, et L, situées a un écart de

frequence deAf des canaux de communications, simulés par les Qiet G, viennent

perturber I'information transmise [2].

Parmi les produits d’'intermodulation indésirablegproduit d’'intermodulation d’ordre 3

porte généralement la puissance la plus élevéeihegisparfois également nécessaire de
s’intéresser a I'intermodulation d’ordre 5 afind&ifier que son niveau ne soit pas supérieur
au niveau de I'intermodulation d’ordre 3. Ce quiaayour effet, de dégrader encore plus le
canal de transmission suivant.

Le rapport CH est défini comme étant la difféerence de puissaeszpsimée en dBc
entre la raie a la fréquence du bien a la fréquence &t la raie d’intermodulation a la
fréequence 2ff, ou 2b-f;. Ce qui permet de définir le @/bauche et le GJldroit car en
pratique, leurs valeurs peuvent étre différentesir Rine caractérisation globale, le rapport

d’intermodulation ordre 3 est souvent exprimé paolmulation suivante :

c/l, =1010g{(|:1:|C2j (dB) (1.13)

L’intermodulation d’ordre 3 est un critere standded linéarité des amplificateurs de
puissance. Cependant, il n’est représentatif qua dignal ou I'énergie est concentrée qu’'a
deux points de fréquence différents et dont le RARseulement 3dB [3], ce qui ne traduit
pas complétement les variations temporelles d’gnasimodulé a amplifier.

Le C/l; met en évidence les phénomeénes non-linéaireasptjues des amplificateurs qui
traduisent la réaction des circuits de polarisasimnles transistors [4], [5]. Ce critére doit étre
utilisé avec discernement mais c’est un bon tesindarité lors de la phase de conception

d’'un amplificateur.
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Lorsque le signal a transmettre est une modulationérique, le signal modulé possede des
formes plus sophistiquées qui résultent d’un coddgm filtrage et d’'une mise en quadrature
suivie d’'une modulation. Dans ce cas, le rappontefmodulation apporte des
renseignements sur la linéarité mais n’est plussuit pour définir une limite de distorsion
pour I'amplificateur.

On préférera utiliser ’TACPR (Adjacent Channel Powatio) lors de la phase finale de
conception d’'un amplificateur, son effet de moyaggmasquant certaines imperfections de

I'intermodulation d’ordre 3.

[.2.3 Adjacent Channel Power Ratio (ACPR)

La dégradation entrainée par I'amplificateur desgamce étant fortement liée aux
variations temporelles de I'enveloppe du signalaamment en fonction du PAR. Il peut étre
plus judicieux de caractériser 'amplificateur diement en utilisant le signal de modulation

mis en jeu dans I'application visée.

L’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) consiste @ligper a I'entrée d'un
amplificateur un signal centré sur la frequencéraeail (f)) et couvrant la bande utile (B) du
canal de transmission. Le bruit d'intermodulatigh @aractérisé par I'’ACPR qui est le rapport
de niveau de puissance du canal utile sur celwathal voisin situé &f [6]. Tout comme
pour lI'intermodulation d’ordre 3, il est parfoigénessant de dissocier TACPR gauche et droit
car en pratigue ces valeurs peuvent s’avérer diffés [3]. LACPR s’exprime par la

formulation suivante :

2] “P(f).f
ACPR=10log| —(7—+——+
j  P(.df + Ls P(f).df

(dB) (1.14)

avec fz_fl :f4_f3 :fG _f5
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Figure I-5 : Spectre d'ACPR dentrée et de sortie dune non-linéarité

La bande utile du canal de transmission n’est pasdard et dépend de I'application
visée, c’'est a dire : du débit d'information a sarettre. De plus en plus, les normes trés
exigeantes en terme de linéarité, font égalemegpdirajitre la notion d’Alternate Power Ratio
qui permet comme pour l'intermodulation d’ordre & slintéresser aux remontés spectrales

dans les canaux suivants [3].

A titre d’exemple, le critére de linéarité de 'UNSTUniversal Mobile Telecommunication
System) est un rapport de I'ACPR inférieur a -3¢ @B MHz de la porteuse et la bande utile
est de 3.8 MHz.

[.2.4 Noise Power Ratio (NPR)

L’amplificateur de puissance est généralement satiien bout de chaine de
transmission et peut étre amené a amplifier ungraad nombre de canaux. Ce critere est
destiné & caractériser la linéarité d’'un ampligcatde puissance lors d’'un fonctionnement en

multiporteuses [7].

Afin de s’approcher le plus possible des conditiaies fonctionnement réelles de
I'amplificateur, c’est a dire d’'un signal d’entréenstitué de multiporteuses modulées, les
amplificateurs de puissance peuvent étre caraéte@sl’aide d’'un bruit blanc gaussien a

bande limitée [8].
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Le principe consiste, a introduire un « trou » aotee de la bande du spectre d’entrée,
de maniére a évaluer le bruit d'intermodulatiorspré en sortie généré par la non-linéarité de
I'amplificateur au centre de la bande ; étant dognd est maximum dans cette zone. Le
signal d’excitation a un PAR de 10dB. Ce critefiedlie un moyennage des effets dispersifs
(BF et HF) et ne permet pas de les identifier [3§. NPR s’exprime par la formulation

suivante :

P(f).df
NPR=10l0g JiaPO BWoorewes| () (1.15)
jp P).df BW

orteuses

Bruit gaussien i bande limitée

>
fréquences II Non-Linéarité fréquences

Spectre d'entrée Spectre de sortie

Figure I-6 : Spectre typique de NPR avant et aprés amplification

Il est possible de citer deux techniques de mesdiférentes, l'une a partir

d’éléments de type analogique et I'autre de typaérique :

 a partir d'une source de bruit analogique (diodebdlit) et d’'un conditionnement
adéquat de ce bruit (filtrage) cela permet de émii¢ spectre et le trou en bande de

base est obtenu a 'aide d’un filtre « stop banti@s performant [10].

e a partir d'un générateur de signaux arbitrairesyénique (AWG) qui permet de
générer aléatoirement un nombre important de peege(ill]. Cette technique est

comparable a la méthode de simulation.
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IT. Le Transistor MESFET en Carbure de Silicium

L’industrie des technologies hyperfréquence tréeaiépuis de nombreuses années avec le
transistor MESFETME tal Semi ConductoField Effect Tranistor). Celui-ci était jusqu’a
présent réalisé principalement en Arséniure dei@allLe Silicium comme I'Arséniure de
Gallium et d’autres matériaux sont utilisés beapcwap prés de leurs limites physiques, en
particulier au niveau de la densité de puissangmie. Les semi-conducteurs grand gap ont
alors suscité un intérét important. Les propri@t@gsiques et électriques, que leur confere
leur largeur de bande interdite, sont trés intémes pour un grand nombre d’applications de

fortes puissances et a tres hautes températures.

II.1 Propriétés Physiques du Carbure de Silicium

Le Carbure de Silicium (SiC) fut reconnu dés leuéthes années 1960 pour ses
qualités (champ électrique, vitesse de saturatiotoeductivité thermique). C’est un semi-
conducteur a grande largeur de bande interditetayagap compris entre 2.2 et 3.3eV selon
son polytype (6H ou 4H). De plus, le SiC a un chateglaquage huit fois plus élevé et une
conductivité thermique trois fois plus élevée gaeSllicium, ce qui permet de fabriquer des
composants pouvant supporter des tensions impestanéinsi le Carbure de Silicium
présente des caractéristiques physiques tres satdres pour des applications a hautes

températures et a fortes puissances.

Le Tableau I-1 présente les principales propridiesilicium (Si), de I'Arséniure de

gallium (AsGa), de Nitrure de Gallium (GaN) et darBure de Silicium (SiC) pour une
densité de donneurs Nd de*18tomes/cr

Champ de Mobilité Vitesse de  Conductivité

Gap Eg (eV) claguage  électronique un saturation Thermique

(MV.cm™) (cm?.Vv1ish (cm.sh) (W.cmtK?
Si 1.12 0.25 800 1x10 1.5
AsGa 1.43 0.4 4900 1x10 0.54
GaN 3.4 3 1000 1.5x10 1.3
SiC 3.3 2.2 560 2x10 3.7

Tableau I-1: Comparaison des propriétés du Si, de I'AsGa, du GaN et du SiC
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Les parameétres électroniques qui présentent leddiltgrét sont les caractéristiques de
transport de charges (trous et électrons). Dadergine des faibles champs électriques, les
porteurs libres sont en équilibre thermodynamiquex de réseau et leur vitesse moyenne est
proportionnelle au champ électrique.

En d’autres termes, la mobilité des porteurs estpendante du champ électrique et la

vitesse de dérive s’écrit simplement :

V=+/10E (1.16)

[ . * .
avec [, = g i T : temps de relaxation et mmasse effective
m

La vitesse de dérive des porteurs présente unarvalaximale \;; obtenue pour une
valeur critique du champ électrigue notge lE&a valeur du champ électrique, pour laguelle se
produit la saturation de la vitesse de dérive, tes$ importante puisqu’elle traduit les
phénomenes d’accélération des porteurs jusqu’aimeégle saturation. La vitesse de
saturation pour les semi-conducteurs a grand gapoesidérablement plus élevée que celle
du silicium ou de I'arséniure de gallium. Ce quirpet d’obtenir de forts courants DC et RF
pour les transistors MESFETSs SiC.

Lorsque le champ électrique devient important,imésractions des porteurs avec les
vibrations du réseau entrainent une diminutionadmobbilité des porteurs. Cette diminution

de la mobilité se traduit par une variation nogdéime de la vitesse de dérive des porteurs :
V=+1(E)E (1.17)

avec u(E)=—to (1.18)

La mobilité des électronspf) et des trous ) sont des parametres physiques
prépondérants pour les dispositifs microondes. &tiquilier, ils influent sur les performances

RF, la transconductance {Jzet le gain en puissance des transistors MESFEaigsance.

Le champ électrique critique et la conductivité rthigue sont les paramétres
physigues d’'un semi-conducteur qui fixent les penEnces en terme de puissance maximum
d’'un composant actif. De plus, le champ électridia@alanche fixe la limite fondamentale de

fonctionnement d’'un composant de puissance.
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Le Carbure de Silicium, de part sa grande largeubahde interdite, présente un fort
champ électrique d’avalanche [12] de I'ordre deD2\Micm. Avec un tel champ de claquage,
il devient alors possible d’appliquer aux transisttlESFETs SiC de fortes tensions de

polarisation de drain, ce qui permet d’obtenir pessances RF élevées en sortie.

La caractéristique de vitesse des porteurs enifondu champ électrique (figure 1-7)
est fondamentale pour déterminer I'amplitude du@ouqui peut circuler dans un composant.

En principe, on souhaite une forte mobilité asséiéine forte vitesse de saturation.

T 1 T IIIYII L T T ]Y'III
r InP | _ - - ~.3
. Zaae
- ™ GaAs h
3 - .
€ .7
A g 5
> A6 /‘/ /('
= 107 1 - . A -
] - // T a SiC 3
N =
e ]
-
105 1 L L llllll 1 1 3 llllll
1 10 100
E(Kv/cm)

~1
Figure I-7 : Caractéristigue de la vitesse des électrons en fonction du champ électrigue

pour plusieurs semi-conducteurs avec Nd = 107 atomes/cm’ [13]

Les semi-conducteurs a grand gap ont une mobgiivement faible malgré une
vitesse de saturation élevée. Pour une densitéopage de I'ordre de 1Datomes/cry la
mobilité des électrons pour le SiC varie de 20@@ énf/V.s. La mobilité du polytype 4H-
SiC est a peu pres deux fois celle du polytype 8E-SLe polytype 6H-SIC a donc
'inconvénient de présenter une faible mobilité leldfrons : c’est une des raisons pour

laquelle on préférera utiliser le polytype 4H-Si@ipdes applications microondes.
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[1.2 Le Transistor MESFET SiC

[1.2.1 Historique et Généralités

Le principe du transistor a effet de champ (FETT&C) a été inventé en 1952 par W.
Shockley [14]. Le Transistor a effet de champ estlispositif unipolaire [15,16] ou seul les
porteurs majoritaires interviennent dans le fonotEment. Les électrons présentant les
propriétés de transport (mobilité, vitesse et doieffit de diffusion) les plus intéressantes, les
FETs fabriqués sont principalement de type N. WocBley a imaginé trois structures
principales de transistors a effets de champ gooretant a différents contacts de grille qui
sont :

v grille a jonction PN pour le transistdFET (JunctionField Effect Transistor),

v’ grille métallique isolée pour le transistdOSFET (M etal Oxyde Semi-conductor
Field Effect Transistor),

v grille métallique a barriere Schottky pour le s@tor MESFET (MEtal Semi-

conductorField Effect Transistor).

Le MESFET fut le premier composant a étre fabriqugartir d’'un composé IlI-V.
Mead [17] proposa en premier lieu de remplaceriliei®n des premiers FETs par un semi-
conducteur IlI-V tel que I'Arséniure de Gallium (@a). Cette évolution au niveau matériau a
permis l'utilisation des MESFETs aux fréquencesrooades. Les premiers résultats en
puissance obtenus avec un MESFET 4H-SiC daten®gé [11.8]. La structure d’un transistor

a effet de champ est représentée figure 1-8.

Source

4 5 Couche active N

N+ | N+

Substrat SiC non dopé

Figure I-8 : Vue en coupe dun MESFET SiC
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En partant du bas de la figure 1-8, il apparait tabord un substrat mono cristallin
en SiC qui doit étre le moins conducteur possibilae joue aucun rdle électrique mais
constitue essentiellement un support mécanique lporgste du composant. Sur ce substrat,
une fine couche active dopée N est insérée, soigpigaxie, soit par implantation ionique.
Deux zones fortement dopées, Nune sous I'électrode de drain, 'autre souselérode de
source sont habituellement rajoutées a la strugiareune nouvelle implantation ou par un
procédé de diffusion. Elles permettent de rédwserésistances de contact, néfastes pour les
performances du composant. Les propriétés éleeiqie la structure sont généralement
améliorées par la présence d’'une couche tampolefiaémt dopée entre la couche active et le
substrat. Son épaisseur est de quelques microleségte la migration d’'ions au niveau de
l'interface et préserve la valeur de la mobilités gmrteurs dans cette région. Enfin, trois
contacts par dépo6t de film métallique sous vide séalisés. Les deux extrémes forment les
électrodes de source et de drain. Le contact estatlge ohmique. Celui de I'électrode de
grille est de type Schottky.

De plus, sur la figure 1-8, les principales dimensi géométriques sont représentées.
La petite dimension de contact de grille Lg estedg par convention longueur de grille du
transistor. Elle détermine en grande partie ladedge maximale d’utilisation du transistor.
Pour les composants hyperfréquences elle est sounfmieure a 1um. La deuxiéme
dimension est la largeur de grille W et elle reathpte de la taille du transistor. Sa dimension
typique est de I'ordre de 50 a 1000 fois celle dell’épaisseur « a » de la couche active est

généralement de O a 0.4um.

[1.2.2 Principe de Fonctionnement du Transistor a et de Champ

La base du fonctionnement d’'un MESFET est la pd#silole moduler I'épaisseur du
canal sous la grille (figure 1-8). Le contact dellgrest de type Schottky. Une couche
dépeuplée d’électrons libres, appelée zone de ehdisgpace (ZCE), se crée sous la grille.
Aucun courant ne peut traverser cette couche. g@mméou le courant peut circuler est donc
réduite a la fraction de la couche active non dgfgeu En régime de fonctionnement normal
le drain est polarisé positivement par rapport &darce, tandis que la grille est polarisée

négativement, toujours par rapport a la sourcei(@dg-9).
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rd

2k

g_ Vgs
| Source | | Grille | : | Drain

Zone dépeuplég

Couche active

Substrat SiC

Figure I-9 : Vue en coupe et polarisation dun MESFET SiC

v A tension de drain fixée, la polarisation négatide la grille a pour effet
d’augmenter la pénétration de la zone de charggpdte dans la couche active, diminuant
ainsi le passage du courant. Lorsque la tensiogritle est suffisamment négative, la ZCE
vient compléetement obstruer le canal (en poinglié la figure 1-9), ne laissant plus passer le
courant. Le transistor est alors dit « pincé »aetension appliquée sur la grille est alors

appelée tension de pincement)V

v A tension de grille fixée, 'augmentation de lagiem positive de drain crée un
champ électrigue dans le canal. Ce champ entraméléctrons de la source vers la grille,
établissant ainsi un couramtl(drain-source).

La différence de potentiel entre la grille et l@@laétant plus faible a I'extrémité située
prés de la source que du coté drain, le canalestr@sserré a proximité du drain. La figure I-
10 représente 'évolution des caractéristiquesqiygs du courant de sortigslen fonction de
la tension Ws. Ce réseau est obtenu en faisant croitre la tengig pour plusieurs niveaux

de la tension ¥s

L’observation du réseau de caractéristiques (figek®) permet de distinguer deux
zones de fonctionnement du transistor a effet dangh Une région appelée zone ohmique
dans laquelle le courant de drain varie linéairdmam fonction de la tensionp¢. Une
deuxieme région appelée zone de fonctionnementésatu le courant de drain ne dépend

quasiment que de la tensiogd/
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Figure I-10 : Réseau de caractéristigues mesurés en impulsions Ips = f (Vps) @ Vs = 7

Polarisation Vpsp = 40V, Visp = -6.5V et Ipsp = 145mA

v’ Description de la zone linéaire

Cette zone est également appelée zone ohmiquegaspond a une évolution quasi-
linéaire du courant de drairnp§) pour de faibles valeurs de la tension drain so(¥s). En
effet, pour de faibles valeurs de la tension dengida canal reste de section sensiblement
uniforme sous la grille. Le transistor est alorsirmfable a une résistance variable dont la
valeur est controlée par la tension de grille. loeirant varie proportionnellement ay/
Certaines applications telles que les mélangeure®uaéphaseurs nécessitent en général ce

régime de fonctionnement linéaire ou le transiegtrpolarisé a froid (M = 0).

v’ Description de la zone saturée

Avec l'accroissement de la tension de drain, ldigeale la zone dépeuplée (zone de
charge d’espace) commence a se déformer en devesamtoup plus importante coté drain
gue coté source. Ce resserrement du canal prouaguealentissement de la croissance du
courant de drain. Arrivé a un certain stade, I'aagtation de la tensionp¢ n'a quasiment
plus aucune influence sur le courant. On nommeolgant de saturationgdg), lorsque le
courant de drain gk) du transistor commence a rentrer dans la zongatlgation pour une

tension de polarisation de grillesynulle.
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11.2.3 Les Effets Parasites du MESFET SiC

Des effets parasites indésirables viennent dimirlasr performances statiques et
hyperfréquences du MESFET. Une connaissance epuse en compte de ces effets sont
aujourd’hui indispensables lors de la conceptiortideuits microondes. Il est important de
souligner qu’une des principales barrieres renéestiors de I'étude de ces phénomenes est
la difficulté de leur mise en évidence et de letsgpen compte. La difficulté principale lors
de la phase de caractérisation expérimentale espalsvoir dissocier ces différents
phénomenes pour les appréhender indépendammemideies autres.

Il existe trois principaux effets parasites darssttansistors MESFET SiC : les effets a

dynamiques lentes tels que les piéges, les effetmiques et le phénomene d’avalanche.

IT.2 3.1 Les Effets a Dynamigues Lentes [19 20]

Les phénomenes de piéges correspondent a I'exésid@tats énergétiques pouvant
étre occupés par des porteurs dans la bande teteldimatériau. Ces niveaux d’énergie sont
majoritairement dus a la présence d’impuretés dansubstrat. lls sont plus ou moins
préedominants en fonction de la filiere [21] et campht ou liberent des électrons qui
participent au courant dans le canal. Ces effetpidges peuvent étre regroupés en trois
catégories :

v le « self-backgating »,
v le « gate-lag »,
v le « sidegating ».
Les transistors MESFETs SiC sont principalemensibégs au phénomene de « self-

backgating » par conséquent, nous décrirons secaerit les phénomeénes de « gate-lag » et
de « sidegating ».

v Le phénomeéne de « Gate-lag »

Les pieges de surface sont a l'origine de ce phénemlls apparaissent lorsque la
commande de grille passe d’'un état de pincementé&at de conduction, ce qui se traduit par

des états transitoires sur le courant de drain.
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v Les effets de « Sideqgating » et « Backgating »

Les phénomenes de capture et d’émission d’électtaasa la proximité de différents
composants lors d’'une conception dans un enviroenerIMIC sont regroupés sous le
terme « sidegating ». En effet, la proximité desiators a effet de champ peut les rendre non
indépendants les un des autres ; c’'est a dire qoatentiel appligué en un point du circuit

peut venir modifier celui présent sur le composant.

D’autres effets parasites dépendent de la techielegployée par le fondeur et du
niveau d’impureté du substrat. Tous ces phénomeénas regroupés sous les termes de
« sidegating » et de « backgating » [22,23,24]erl résulte des régles de dessin sur les
dimensions géométriques des MMICs afin de limigsrdonséquences de ces phénomenes.

v’ Le phénoméne de « Self-backgating »

La cause principale du « Self-backgating » est auecomportement non idéal du
substrat semi-isolant qui contient des impuretés.eHet le Carbure de Silicium est un
matériau semi-conducteur actuellement mal contdilépoint de vue des défauts. Ces
impuretés générent des états énergétiques pouvartceupés par des porteurs dans la bande
interdite du matériau. lls sont alors capables agturer pendant un temps « T » puis de
réémettre les électrons qui participent au coudants le canal. Le principal effet du « self-

backgating » se traduit par la réponse transithireourant de sortiedd).

En I'absence de champ électrique au niveau du ckesa¢lectrons s'écoulent de fagon
continue par-dessus la barriere de potentiel wersubstrat. Ces électrons sont piégés par des
donneurs ionisés et d'autres sont émis par lesedosmeutres. L'état permanent conduit a
I'équilibre entre les concentrations d’électrohsds et piégés. Le nombre moyen d’électrons
capturés dans le substrat est alors égal au namdyen de ceux émis dans le canal. Les taux

de capture et d'émission sont égaux le long deiface canal/substrat.

Toutefois, une brusque augmentation du champ &laetrentre le drain et la source
provogque l'état transitoire. En effet, des élersont injectés du canal dans le substrat ou ils
sont rapidement piégés dans des zones ioniséepidles deviennent électriquement neutres
et le substrat au voisinage du canal est alorsgéhplus négativement. Ce phénomeéne est

représenté sur la figure 1-11.
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Figure I-11 : Influence sur le courant de la capture des électrons dans des piéges de substrat

A ce moment Ia, une charge positive apparait tetfiace canal/substrat, assurant ainsi
I'équilibre des charges. Le potentiel de substgit @mme une grille arriere du canal qui
diminue. Par conséquent le courant de drajg @diminue jusqu'a atteindre I'état permanent.
Le « self-backgating » est caractérisé par la aawes d'un potentiel spontané du substrat

semi-isolant qui se traduit par une jonction candistrat difficile a controler.

Lorsque la tension de drain chute brutalementpléges commencent a émettre les
électrons. La charge d'espace canal/substrat darlantement, ce qui augmente I'épaisseur
du canal (figure I-12.a). Le courant de drags (figure 1I-12.b) augmente au rythme du

processus d'émission des charges dans le canalgustgindre son état permanent.

Vds

Emission d'électrons

Figure I-12 : Influence sur le courant de sortie de I'émission des électrons dans le canal e

Il faut noter que le temps d’émission des port¢utps) est beaucoup plus important
que le temps de captureB00ns) [19] Les effets de pieges sont également tres sensibles
lillumination du matériau. Lorsque le composant gisacé dans I'obscurité, les phénomeénes

de piéges sont plus importants (augmentation dpgeti@mission).
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II.2.3.2 Les Effets Thermiques

Tout composant semi-conducteur est sujet a deslgmels d’auto-échauffement
lorsqu’il est soumis a des contraintes électriquB®is principaux phénomeénes sont a
I'origine de la création de chaleur. Il y a touablord I'effet Joule des électrons et des trous. Il
existe ensuite les phénomeénes de radiation. Elefiprocessus de génération recombinaison
des paires électrons/trous libere une quantitéhdkear proportionnelle au gap d’énergie entre

les niveaux donneurs et accepteurs.

L’augmentation de la température interne du commutosatraine une diminution de la
valeur de la mobilité des porteurs. La mobilité degeurs du Carbure de Silicium dépend de

la température. Son équation est la suivante :

T

-225
= 1 — 1.19
p—ef‘f p‘ef‘fO (300} ( )

Les effets de I'échauffement du composant suralasttonductance et la conductance
de sortie sont non négligeables et doivent étegaricompte dans une procédure de mesure et
de modélisation précise. Un exemple de I'effetalgd-échauffement sur la caractéristique de
sortie d'un transistor a effet de champ est reptédegure 1-13.

+2'5E_O1 T T T T T
Id(A) — Température constante
Auto-échauff t v9sZ 0:80V
} uto-échauffemen s=0.
+2.0E-01L vgs: 040V -
Vgs= 0.20V
Vgs=-0.00V
Vgs=-0.20V
+1.5E-01L Vgs=-0.40V -
+1.0E-01}L i
+5.0E-02L 4
'
+0.0E+0¢ —
Vds(V)
-5.0E-02 L L X L X
-1.00 +0.00 +1.00 +2.00 +3.00 +4.00 +5.00 +6.00

Figure I-13 : Comparaison des caractéristiques de sortie dun FET :

d température constante et avec auto-échauffement
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On observe une chute du courant de drain lorsque adigmente entrainant une
diminution de la conductance et de la transcondgetade sortie. Ceci est lié a une
décroissance de la mobilité des électrons lorsquéempérature augmente alors que la
caractéristique en impulsions conserve un état igs@herme durant toute la phase de
mesure. Le banc de mesure des transistors en iimpsildéveloppé par 'NRCOM [25,26]

permet d’apporter une réponse aux problemes thaesilprs de la caractérisation.

Plusieurs auteurs se sont intéressés au fonctiamteses transistors MESFETS entre
300°C et 400°C [27,28]. A de telles températuress dourants de fuite ont été observés
entrainant la dégradation a la fois de la condeetaste sortie et des caractéristiques de

pincement du composant.

Ces courants de fuite sont principalement dus aiacb de grille et au substrat. En
effet, les fuites de grille, qui dépendent de latbar de la barriere de Shottky a I'interface
métal / semi-conducteur, augmentent avec la terhpéraia les mécanismes d’émission et de
diffusion thermodynamiques [29], tandis que leste®i de substrat proviennent de
'augmentation de la conductivité du substrat smwmliant avec la température [15].

La conductivité thermique du Carbure de Siliciumdes3.7 W/K.cm. Le SiC étant un
matériau a grand gap, il peut supporter jusqu’&@60fans aucune détérioration, ce qui laisse
espérer un fonctionnement a des températures dégnrbeaucoup plus élevées que pour le
Silicium (200°C) ou I'Arséniure de Gallium (300°C1a0°C).

II.2 3.3 Les Phénoménes d'Avalanche

Le premier phénomeéene d’avalanche est d0 a la aiionl non désirée d’'un courant
entre les électrodes de grille et de drain. Poufodies valeurs de la tension drain source
(Vps) et pour un état pincé du transistor, il se créechamp électrique entre ces deux
électrodes. A partir d'un certain niveau, ce chadlpctrigue génere un mouvement
d’électrons qui va de I'électrode de grille jusqu'eontact de drain. Il y a alors apparition
d’'un courant négatif sur la grille qui est entieegmnreporté en courant positif sur le drain. Ce
courant d’avalanche délimite, c6té drain, I'excomsimaximale du cycle de charge. Il en
résulte une limitation de la puissance RF de s{@t§¢ Coté grille, I'excursion est limitée par

la conduction de la diode Schottky.
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La technologie du « recess », permet d’enterrgrile a une hauteur plus basse que
les électrodes de drain et de source. Ce qui petmeiminuer le champ électrique entre le
drain et la grille et d’augmenter ainsi I'excursimaximale du cycle de charge. En éloignant

la grille du drain, il est possible d’obtenir le mé résultat.

Le deuxiéme type d'avalanche existant dans un MESpi#Bvient d’'un courant en
exces dans le canal circulant du drain vers lacguour des tensions grille sourcez§V

Supérieures au pincement.

Il faut noter que la tension d’avalanche des MESFEIC est de I'ordre de 200V et
nous ne travaillons pas dans ces zones. Pour afihshous ne caractérisons pas les
phénomenes d’avalanche car les valeurs élevée®si¢éensions ne sont pas actuellement
mesurables avec les équipements disponibles subate de caractérisation I(V) en

impulsions.

[1.3 Etat de I’Art des Transistors en Carbure de Slicium

Les premiers transistors MESFETs sur Carbure dei8il ont été réalisés a partir du
polytype 6H-SIC parce que celui-ci présente de lmeibs qualités cristallines. Ainsi,
différentes équipes de recherche ont mis au pa#st tdansistors MESFETs 6H-SIC, en
particulier I'équipe de J.W. Palmour a Cree Rede{d]. Puis, rapidement, le polytype 4H-
SiC est apparu plus intéressant : en effet, cetyymdypossede une mobilité dont la valeur est
deux fois supérieure a celle du polytype 6H-SICadBr a ses propriétés physiques et
électrigues comparables a celles du polytype 6H-Bi@olytype 4H-SIiC s’est avéreé étre le

candidat idéal pour réaliser des transistors MESHEET puissance.

En 1994, Charles E. Weitzel [32] de Phoenix CorngorResearch Laboratories
(Motorola) présente les résultats en puissancenabtavec un transistor MESFET 4H-SiC. |l
est constitué de deux doigts de grille de 166 uma &ngueur de grille est de 0.7 um. Une
frequence maximale d’oscillation de 12.9 GHz ass®@ une fréquence de transition de 6.7

GHz a été mesurée.
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Des mesures en puissance ont été effectuées a tlaid banc de type Load-Pull. Le
transistor était polarisé au poinpy= 54 V, Vgs = -2 V et bs = 77.4 mA. La puissance de
sortie maximale est de 29,7 dBm associée a undgah7 dB et un rendement en puissance
ajoutée de 12,7 % pour un niveau de puissancerdinie 23 dBm. La densité de puissance

est de 2,8 W/mm. Ces caractéristiques mesuréedllsstrees sur la figure 1-14.
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Figure I-14 : Performances RF de puissance pour un transistor MESFET 4H-SiC [32]

Il faut souligner que le transistor était polarss®ps = 54 V. Or, avec une tension de
claquage proche de 175 V, la tension optimale detionnement en ps serait de 80 V, ce
qui en théorie augmenterait considérablement lasanice maximale fournie par le transistor.
De plus, des éléments parasites liés a I'utilisatemtre autre, d’'un substrat conducteur limite
les performances en fréquence du transistor. Latisol technologique envisagée a été de
remplacer ces substrats conducteurs par des dgbsemi-isolants [33]. C'est dans cette
optique que des études ont été lancées pour dPeslaes substrats a haute résistivité, de
I'ordre de 1500 a 200Q.cm.

De récents progres ont été réalisés dans le donuenda cristallogenese mais
également au niveau des procédées de fabricatios. lhéthodes développées, pour les
composants semi-conducteurs, sont particulierehamue matériau. Les développements
modernes, de haute sophistication, évoluent vers tdehniques de croissance et de
structuration utilisant des couches épitaxialesodéps par jets moléculaires, par évaporation

ou encore par réaction chimique.
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L’équipe de recherche de Charles Weitzel [34] eoaation avec John W. Palmour
de Cree Research a réussi a améliorer les perfoaadryperfréquences et en puissance des
transistors MESFET 4H-SIiC a substrat conducteus. éféorts apportés en vue d’améliorer
les performances de ces transistors reposent edlggnént sur la nécessité de réaliser des
cristaux a haute pureté avec une distribution h@megd’'impuretés et d’'un degré élevé de
perfection structurale. En effet, le Carbure décibiin est souvent trés mal contrdlé du point
de vue des défauts structuraux ou ponctuels. Cresitdésont a l'origine d’'un phénoméne
parasite appelé phénomene de pieges qui dégradelémblement les performances RF des
dispositifs SiC.

K.E. More [35], présente dans un article, un trstosiMESFET 4H-SiC a substrat
conducteur mais avec des procédeés technologiqgifésedis. Il a été caractérisé en faible et
fort signal. Ce transistor présente une densitéodeant maximale de 225 mA/mm pour une
tension \bs = 25 V. La fréquence maximale d’oscillation estldeGHz, cette fréquence est

limitée par I'utilisation d’un substrat conducteur.

La figure 1-15 représente les performances RF é&spoce de ce transistor pour un
fonctionnement en classe A. Une puissance de sogiémale de 30.5 dBm (3.3 W/mm)
associée a une compression de gain de 3 dB esiugbée un rendement en puissance ajoutée

maximal de 38.4% associé a une puissance de der86.2 dBm (3.1 W/mm) a été mesuré.
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Figure I-15 : Caractéristigues en puissance dun transistor MESFET SiC [35]
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La figure I-16 représente les performances RF é@sspoce de ce transistor pour un
fonctionnement en classe B a la fréquence de 85@.Nlid rendement en puissance ajoutée
maximal de 65.7% associé a une puissance de ser28.4 dBm (2.1 W/mm), a été mesuré
pour une compression de gain de 3 dB.
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Figure I-16 : Performances RF de puissance pour un transistor MESFET SiC [35]

S.T. Allen [36], a présenté de nouveaux résultats gles transistors MESFET SiC
capables de fournir une puissance RF maximale died®m (4.6 W/mm) a une fréquence de
3.5 GHz. Les résultats de mesures illustrés suiglare 1-17 montrent un rendement en
puissance ajoutée de 35% associé a un gain delk2.5
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Figure I-17 : Evolution des performances RF de puissance a 3.5 GHz [36]
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Ces transistors mis au point par Cree Researchrentongueur de grille est de Qri
et sont destinés a des applications en bande fékentent une tension seuil egpo\= -10V,
un courant dss de 300 mA/mm et une transconductance maximale Blem&/mm.
Déterminées a partir de la mesure des paramétles fBéquence de transition est de 9 GHz

et la frequence maximale est de 20 GHz.

La figure 1-18 représente les performances RF esspaoce d’'un transistor MESFET
SiC présentant un développement de grille de 0.84 Rour un fonctionnement a 800 MHz,
un rendement en puissance ajoutée maximal de 6886ci@ a une densité de puissance de 3

W/mm, a été mesuré.
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Figure I-18 : Evolution de la puissance de sortie et du rendement a 800 MHz [36]

De plus, des dispositifs de 48 mm de développerdergrille ont été mis au point.
Montés sur des circuits hybrides, les lignes d’aaténtrée et de sortie sont en alumine. Une
puissance maximale de 80 W en CW a la fréquenc@d&Hz, associé a un rendement en

puissance ajoutée de 38 % et a un gain de 7.6 ét&, mesuré comme l’illustre la figure 1-19.
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Figure I-19 : Evolution de la puissance de sortie et du rendement 3.1 GHz [36]

Ainsi, en augmentant le niveau de dopage dansi& ed en diminuant la longueur de grille
jusqu’a 0.45um, les transistors MESFETs SiC présentent d’excdfeperformances en
puissance pour une fréquence de fonctionnemend @&Hkz, comme illustré sur la figure 1-
20. La puissance maximale est de 1.1 W (4.3 W/nouj pn transistor présentant un
développement de grille de 0.25 mm et un rendeempuissance ajoutée de 20% a été

mesuré associé a un gain de 9 dB.
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Figure I-20 : Evolution des performances RF de puissance a 10 GHz [36]
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W.L. Pribble [37], a décrit un transistor MESFETCSirésentant un développement de
grille de 0.25 mm. Il est capable de fournir unesgance RF maximale de 1.3 W (5.2 W/mm)
a une frequence de 3.5 GHz. Les résultats de neeslusrés sur la figure 1-21 montrent un

rendement en puissance ajoutée de 63% associérudegal dB.
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Figure I-21 : Evolution des performances RF de puissance d 3.5 GHz [37]

Début 1993, I'Europe s’est mis a I'heure du Carbde Silicium. Le Groupe
Composants Electroniques du Laboratoire CentraReeherches de Thales a développé un
MESFET en Carbure de Silicium dans le but d’évalasrpotentialités de la filiére pour des

applications tres fortes puissances en hyperfrémsen

Les derniéres mesures ont été effectuées a laeinégude 1.45 GHz sur un banc de
type load-pull. Tous les transistors de 10.8 e62thm, dont la densité en courant est de
222 mA/mm, ont été caractérisés en classe AB paer tansion de polarisation de drain
comprise entre 40 et 60V. La courbe de gain entimmcle la puissance d’entrée présente une

zone d’expansion avant une zone de compression.

Une puissance de sortie maximale de 43.5 dBm (Zrird a été mesurée au point de
compression a 1dB pour les transistors présentadéueloppement de grille de 10.8 mm. Le
gain est de I'ordre de 7 dB. Pour les transister1.6 mm de développement de grille, une
puissance de sortie maximale de 34.9 dBm (1.4 W/ramgté mesurée au point de

compression a 1dB.
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ITII. Conclusion

Dans ce chapitre, les performances fondamentalesadglificateurs de puissance
sont présentées et plus particulierement les gumedpermettant de caractériser leur
comportement non linéaire pour des applicationtlEommunications.

Dans une seconde partie, une description techrmmplegilu Carbure de Silicium est
effectuée, permettant ainsi de décrire ses pr@wighysiques et électriques. Apres, un rappel
du fonctionnement des transistors a effet de chatnen particulier des FETs a barriere
schottky ou MESFETSs. Les effets parasites indélgsabbenant diminuer les performances
statiques et hyperfréequences des MESFETs sonttsléeti en particulier les effets a

dynamiques lentes tels que les pieges et les dfffetsniques.

Les semi-conducteurs a large bande interdite vemhettre de repousser les frontieres
atteintes de nos jours par les composants pouag@iations de trés fortes puissances. Leur
mise en ceuvre nécessite de disposer de modelds geéteur comportement. Un modéle

physique sera présenté dans le prochain chapitre.
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Ce deuxieme chapitre est consacré a la modélispligsique non-linéaire de transistors a
effet de champ en carbure de silicium. Par rappaoiie modélisation non linéaire classique
comportant des éléments électriques localiséssesagrces de courant, le modele physique
présente I'intérét de permettre une analyse didet&effet des caractéristiques physiques du
composant sur les performances. Dans la phasevétogpement d'un composant, il est alors
possible d’optimiser les parametres géométriquderetion de I'application électronique

souhaitée.

Un modéele physique non-linéaire, intégré dans wremnement de CAO, ayant pour
paramétres d’entrée des données physiques (ladangde grille, le niveau de dopage dans le
canal, son épaisseur...), est décrit.

Afin de valider ce modele il a été nécessaire deld@per un modele de boitier pour le
transistor. De plus, compte tenu de I'applicatiarf@te puissance de ce type de composant,
il est indispensable de connaitre et de modékseomportement thermique du composant.
Nous montrerons la détermination du circuit theumi@ partir de mesures 1(V) en

impulsions, ainsi que la simulation 3D de la steetdu transistor.

Dans la derniére partie de ce chapitre, nous ajgiamns cette démarche de modélisation a un
transistor MESFET SiC (18x150um), issu de la foiedée TRT (Thales). Une comparaison,
entre des mesures de puissance de type « Load-pulh simulation a partir du modéle
développé, viendra compléter notre démarche de lisatén.
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I. Description du Modéle Physique

Un modele physique pour la source de courant da thadu transistor MESFET SiC

prenant en compte les paramétres physiques, gaquestainsi que la température de
fonctionnement du transistor est présenté danamgmphe. Il est trés important de prendre
en compte les effets thermiques lors de toute nsadiEn précise ce qui permettra lors d'une
conception d’étre le plus proche possible de latéeda prise en compte de la variation de la

température de jonction dans le modele est priratadi

Ce modele est intégré dans le logiciel de simutadti®-ADS et les parametres d’entrée sont
la longueur de grille, la largeur de grille, le @au de dopage dans le canal, son épaisseur,....
Ce modele est basé sur les équations de transpohaniges des semi-conducteurs et a été
développé initialement par M. Ali Khabizadeh [1]BetSiriex [2]. Son utilisation dans un

programme de CAO nécessite une résolution anabytilguces équations.

[.1 Equations Fondamentales

Il est tres intéressant de disposer d'un modéle lésrprincipaux parametres sont directement
liés aux caractéristiques physiques et géométriquemmposant. C’est dans cette optique
gu’'un modéle analytique de transistor MESFET s, $asé sur la résolution d'un ensemble
d’équations régissant les phénomeénes de transpatiatges a 'intérieur du transistor a été
développé [3]. Les équations (11.1) a (11.5) sotalxdies pour un doigt de grille uniqguement.

e0%w(x,y) = o[N(y) - n(x, y)] (1)
E = —A(w) (11.2)
0.3 = q.dn/dt (11.3)
J=-q.nv+ a.D, 0. (I1.4)
Jy =3 +e.dE/dt (I1.5)
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Les grandeurs physiques qui interviennent danggeations sont les suivantes :

v E(X, y) est le champ électrique,

v Y(x, y) est le potentiel électrostatique,

v N(y) est la concentration en atomes donneurs aacarial,
v V[E(X, y)] est la vitesse des électrons,

v’ J est la densité de courant de conduction,

v’ Jt est la densité totale de courant,

v T est la température dans le canal.

La résolution de ce systeme d’équations s’effedares le canal, directement sous I'électrode
de grille : cette zone est représentée sur ladifjut. Les autres régions du transistor seront

modélisées a partir d’éléments linéaires extrinegqu

VgSVbi V,d\S

y Y
Figure II-1: Zone active du transistor MESFET

Les axesOX et Oy représentent les axes longitudinaux et transverdada structure,

I'origine est prise c6té source. La largeur tothlecanal est « a » et supposée constante. La

largeur de la zone de déplétion en un point d’&sscx est représentée par le parametre d(x).

Nous nous placerons dans I'hypothese d’'un candugtale potentiel le long du canal et par
la suite la hauteur d(x) dans la zone de chargspd®e varient graduellement entre la source
et le drain. Le plan en x = L1 représente le plairsg@pare la zone ohmique de la zone saturée

de la structure.

- 45 -



Chapitre IT LE MESFET EN CARBURE DE SILICIUM

Notre démarche de modélisation consiste dans umi@réemps a déterminer I'équation
analytique de la principale non-linéarité du tratwi, a savoir la source de courant de drain

Ibs commandée par les deux tensionrs 8t Vps. Plusieurs étapes intermédiaires de calculs
sont alors nécessaires :

v’ résolution de I'équation de Poisson (11.1) afiexdtaire les expressions analytiques
du potentiel électrostatiqu#(x,y),

v détermination a partir de I'équation (I.2) depmssions analytiques des
composantes, suivant les ax@éet 0y, E«(x,y) et E(x,y) du champ électrique

E(x,y) dans le canal,

v/ puis intégration de la composante, suivant I'aXe de la densité de couran{xl
y) au niveau des électrodes de source et de @faind’établir respectivement les

expressions analytiques des courants de soureedraith § et Ip,

v’ et résolution de I'équation de continuité du cotiuivant une approche quasi

statique, en négligeant le courant de grille.

|.2 Les Parameétres d’Entrée du Modeéle

Les parametres d’entrée du modele sont le profilagege et les propriétés physiques et
électriques pour un transistor constitué d'un dagggrille. Le tableau II-1 reprend les valeurs
des parameétres physiques et électrigues. Nousrdloss notre démarche de modélisation
physique a partir des parametres physiques etiélees du transistor SiC 227 constitué de 2
doigts de grille de 150 um (figure 11-2) fabriqué&r@ RT (Thales).

Notation Parametres Unités Valeurs

L Longueur de grille pum 1

W Largeur de grille pMm 150
a Profondeur du canal pm 0.34
Vs Vitesse de saturation crit.s 9.10
Ho Mobilité & champ faible chvts? 300
Ec Champ électrique critique kV.ch 40
Do Coefficient de diffusion chs? 13

Vi Tension interne due a I'électrode de grjlle V 1

& Constante diélectrique relative - 10

Tableau II-1: Paramétres physiques et géométrigues du transistor MESFET SiC-227
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Figure IT-2 : Transistor MESFET SiC constitué de 2 doigts de grille de 150 ym

L’évolution de la concentration en atomes donnél{sd en fonction de la profondeur du
canal est représentée sur la figure 11-3. Elleegfite de mesures C(V) réalisées par TRT.
Outre I'expression de la mobilité des porteurs dart@nali,[E(X,Y)], cette donnée

technologique constitue le point crucial de la datian physique.

Active Layer Doping Profiles
C-V (1 MHz)

3.0 ! .
2’5: SicC227 :
0k \Abaci A \ :
1,5: — \/ \{\ :
1,0 F— Doping: A227CV 1 \’\ .
- Doping: A227CV?2 4
E Doping: A227CV3 ]
0.5 Doping: A227CV 4 \ § .
0,0 L | —
,0

0,1 I I I I0,2 I I I I0,3
Depth (Lm)

o
o
D

Figure IT-3 : Profil de dopage N(y) du transistor MESFET SiC
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La simulation d'un transistor constitué de plusaloigts de grille peut étre faite de deux

fagons :

v’ soit par la résolution en paralléle de plusieucslétes identiques constituées de
cellules élémentaires. Cette méthode permet desmeuler et observer la
répartition de la chaleur sur les différents doigtss présente un temps de calcul

tres long,

v’ soit par I'utilisation d’'un facteur d'échelle ajopié sur une seule cellule
élémentaire. Le temps de calcul est réduit mais m@avons acces qu'a une
température globale et non a la répartition detaperature sur les différents doigts

de grille du transistor.

[.3 Algorithme de Résolution

Le détail des calculs de la résolution analytiged'@quation Poisson est présenté en annexe.
La figure 11-4 présente I'algorithme de résolutiqui a été mis en place. La premiere étape
consiste, a partir des paramétres physiques dtiglezs d'un composant, a calculer les
différentes fonctions;f) [i = 1 a 5], pour un nombre suffisant de vasede d prises sur

I'intervalle [0 : 2a].

Au cours de cette étape, nous avons été amenésuéecda tension de pincemenp ¥insi
que les coefficients des « splines » cubiquessaicker ces valeurs en mémoire sous forme
de tableaux. Cette étape est réalisée au débatgimulation uniquement : elle n’a pas besoin

d’étre répétée par la suite.

Puis, pour un jeu de tensions de commandes do¥iggesVps), nous initialisons la variable
V soit a une valeur arbitrairement choisie parlisdteur, soit a la solution déterminée
précédemment, pour un jeu antérieur de tensiogs ¥bs), dans le cas ou ces tensions

évoluent de maniére continue avec un pas d’incréatien relativement faible.
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Lecture des parameétres physique
et électriques du transistor MESFET

v

Tabulation des fonction§ F(d), pouri= 1,2.T

et de la tension de pincement Vp

Vv <

Initialisation V1

——|,

‘ Détermination du mode de fonctionnment et de la Iongum‘;

L

[ Calcul du courant ]

H Sortie
F(Vy) = Is-Id <—|_‘

L Ry

vittoyl o) NON ¢

J
AEAA c o oul
1 STOP Vgs’\/ds —

Figure IT-4 : Algorithme de Résolution

A partir de la valeur initiale de la tension,Vious calculons les valeurs des champs
électriques Es = E(0, a) et Ed(L, a) pour détermimenode de fonctionnement et par la suite
la valeur de la longueur;lcorrespondante.

En utilisant 'approximation quasi-statiq%&? =0 et en négligeant le courant de conduction
au niveau de la grille, 'équation de continuitéabwrant s’écrit :

Is(V1) = Id(V1) (11.6)
Pour résoudre F@ = Is(V1)-1d(V1) =0, on utilise la méthode de Newton Raphson :

e
vt =y —# (1.7)
A

Le courant de conduction est alors défini par la@n suivante :
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:Is+ld

Icon (11.8)

j +
| con’ ! - | con’

Avec pour critere de convergenge= J | <& (11.9)

I con

[.4 Implémentation sur HP-ADS

Nous indiquons dans ce paragraphe quelques asgssestiels concernant le couplage entre
le modeéle physique et le simulateur de circuits AD&é sur la méthode d’équilibrage
harmonigue. Un des avantages présentés par leaguulADS est la possibilité d’entrer des
modeles compilés.

Nous avons intégré le modéle physique du transMESFET SiC développé précédemment
dans la librairie des modéles non linéaires demalateur de circuits. L'introduction du

modele dans le simulateur de circuit ADS est dgysde de la facon suivante :

v’ écriture en langage C des équations du modekarsuine description nodale : le
modéele physique est développé en C++ et 'appehddéle se fait depuis cette
fonction écrite en C et propre au logiciel ADS,

v’ génération de I'exécutable par compilation du ni®deec les attributs d’ADS.

Lorsqu’il s’agit d’éléments a caractére non-linéait est nécessaire de connaitre I'expression
des courants et des charges pour les capacitégjambexpression de leurs dérivées,
nécessaire a la convergence des algorithmes. Enle$fnon-linéarités reconnues par ADS

sont :
v les courants convectifs,
v les courants de charges dynamiques,

v’ les conductances (expressions des courants cis\d@tivés par rapport aux

tensions),

v'les capacités (expressions des courants de chdégeés par rapport aux tensions).
La figure 1I-5 représente le couplage entre le neg@aéysique et le simulateur de circuits
ADS.
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Tensions: Vgs & Vps
Température : T

<€

Source de Courant >
Ips = f(Vas, Vs, T)

Figure IT-5 : Couplage entre le modéle physigue et le simulateur ADS

La figure II-6 représente I'implantation et le sof@de simulation dans le simulateur ADS.
Cependant, le temps de calcul est assez impodaiitvarie de 15 minutes pour un réseau
isotherme a 22 minutes pour un réseau DC compartetiun 190 points de calcul. Ces
simulations ont été effectuées sur une statiomad@it HP C3000. Nous n’avons pas

rencontré de probleme de convergence lors des aiions.

Résistance Thermique———> ﬂD?

ResTH_NIL1
Rth0=24.55
T0=295.0 1

p=1.25 1
2, RD
6‘ Lt l“l é R=45 Ohm
@
4

FET Curve Tracer

X

o P
- .
4 |7 Drain /350:22.

ﬂ @ - 0 W\
‘] e 1= + L
SRC1 L IG YE Vd
Vde=vDS T I 1 v Prvestas (s
] 2 4
8 srcz oL Vs "

Vdc=VGS 2
Source2 :
nbre_doigts=2

RS Source de courant
R=9 Ohm

-t

Figure IT-6 : Modéle et schéma de simulation implanté dans ADS
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IT. Modélisation Non-linéaire des Effets Thermiques

La température de fonctionnement d’un transistgoudssance RF ou miro-ondes est un
parametre tres important qui affecte aussi biepéeformances, les limites de
fonctionnement ou la durée de vie du composant

C’est la notion de résistance thermique qui peasséz simplement de calculer la
température en régime établi du transistor paoimaissance de température ambiante, des

niveaux de polarisation et de la puissance RF.

1.1 Généralités

Il est tres important de prendre en compte lessetfeermiques lors de toute modélisation
précise, ce qui permettra lors d’une conceptiotre’l® plus proche possible de la réalité. La
prise en compte de la variation de la températans ¢ modéle est primordiale.

Le principe du modele électrothermique consistesadre en compte la température
moyenne du composant comme une troisieme commasdégqiiations régissant la non-
linéarité de la source de courant de drain. Dabsiiel’obtenir les variations des parametres

du modele en fonction de la température deux méthdd mesure peuvent étre employeées :

v’ mesures en impulsions pour différents points ges&orrespondant a différentes

températures (puissances dissipées) du composant,

v/ mesures en impulsions a puissance dissipée mufdaeant le composant dans une

enceinte thermique qui fixe la température.

Lors de la phase de simulation, la prise en cometia température est obtenue a travers un
circuit thermique qui integre la puissance dissip&tantanée (générateur de courant), ce qui
permet de récupérer la commande en températurérg@géar de tension).

Cette analogie entre I'équation de diffusion deHaleur et un circuit RC distribué
représentant les différentes zones de transfara(caubstrat, semelle de montage et
convection vers I'air) constitue une approximatiamnrecte du phénomeéne physique de
conduction thermique.

Le banc de mesures en impulsions permet de mesxpérimentalement les paramétras R

et Gy d'un transistor [4]. La température de jonctionitpgussi étre estimée. Dans le but
d’obtenir les variations des paramétres du modéte k& température, nous effectuons une
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modélisation non-linéaire du transistor a partintesures I(V) réalisées pour différentes
températures.

En effet, une augmentation de la température deionentraine une décroissance de la
mobilité des électrons et par conséquence une dtramdu courant de draigd. L’équation
(11.10) donne la loi de variation classique de lahifité des électrons en fonction de la

température pour le carbure de silicium.
225
pu(T)=u %0) (11.10)

La loi de variation de la mobilité électronique E)) en fonction du champ électrique (E) est

donné par I'équation (11.11).

iU
u(E)= FHTE (1.11)

VS at

Les variations de la mobilité électronique en famtdu champ électrique (E) a 300°K et de

la température sont représentées figures II-7-&t I

300 T T T T T
R e e e
250 #o - PN _____|+T=22C -=T=50T |____

-+ T=75C —T=100T
—+T=150C ---T=200

150

Mobilité (cm2/V.sec)
H
\,
()]

=

~ o

a1 o
I I

[
o

Champ électrique (kV/cm)

Figure IT-7 : Mobilité électronigue en fonction du champ électrigue
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300

250 |

200 -
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50
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0 ‘
300 350 400 450 500 550 600

Temperature (K)
Figure IT-8 : Mobilité électronigue en fonction de la température

[1.2 Détermination du Circuit Thermique a partir de Mesures

[1.2.1 Principe

La détermination du circuit thermique est indépenelau modéle. La résistance thermique
est évaluée grace a la mesure en impulsions delsesode diodes d’entrée; (& f(Vgs)) a
puissance dissipée nulleéh= 0). La température du composant est alors regmement
contrdlée par la table thermique (« chuck »). Roucourant de grille suffisant, la variation
linéaire de tension de seuil en fonction de la &maure est alors extraite.

Ensuite, le transistor est replacé a températuteaante et la caractéristique ¥ f(Vgs) est
mesurée toujours en impulsions pour différents {gaille polarisation de repos représentant

ainsi différentes puissances dissipées.

Le recoupement de ces deux mesures donne I'évoldéda température en fonction de la
puissance dissipée dont la pente représente sagse thermique (R). Il est possible de
choisir une résistance thermique constante ou detiliser par une équation non-linéaire en

fonction de la température.
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[1.2.2 Description du Transistor

Le transistor étudié a été fabriqué par TRT. lloeststitué de 2 doigts de grille et présente un
développement total de grille de 2 x 150 x fi(figure 11-9), la structure est coplanaire et le
substrat de 300 um est en carbure de silicium (43)-S

Les mesures ont été réalisées sous pointes sutakhleehermique. Les mesures en impulsions
[4] (durée : 500 ns, récurrence : 7 us) assuremcamctérisation quasi-isotherme.

Figure IT-9 . Transistor MESFET SiC constitué de 2 doigts de grille de 150 ym

[1.2.3 Extraction de la Résistance et de la Capa@tThermique

Il est possible d’estimer la résistance thermique transistor grace a la tension de seuil de la
jonction Schottky grille-source des FETs qui préseme décroissance linéaire en fonction de
la température. La diode de la jonction grille-seuest utilisée comme thermometre. Il faut
noter que I'on se place dans I'hypothése ou la éxatpre mesurée a I'aide de cette technique
correspond a celle du point le plus chaud du tsémsiméme si la jonction utilisée comme
thermomeétre ne correspond pas exactement a laaplaechaleur est générée. Effectivement,
la zone de dissipation se situe sous la grilleédesd vers le drain. Cette mesure donnera une
image de la température moyenne sur la zone atiw®mposant.

Ainsi, pour déterminer la résistance thermiquerdnodistor, il faut mesurer I'accroissement

de températurdT =T - Ty (To: température ambiante & T : température de

fonctionnement) associé a une variation de puissdissipé&\Pyiss
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La premiere étape consiste a étalonner ce thermentur ce faire, on mesure en
impulsions différentes caractéristiques de diodestrée (k = f(Vss)) pour différentes
températures de socle et en laissant le drainashgistor en circuit ouvert. Ce qui permet, de

s’assurer que le transistor lors des mesures semera pas d’effet d’auto-échauffement.

Lors de la seconde étape, le transistor est példasnaniére a dissiper de la puissance et de
fagcon a fixer une température de fonctionnementnkaure de la température s’effectue en
coupant la polarisation afin de ne pas détéri@éransistor et en relevant I'écart de tension
(AVs) nécessaire pour se placer & un méme niveau dantaue lors de I'étalonnage. Cette
technique peut présenter des incertitudes, touiapéent dans le cas de transistor

présentant d'importants phénomenes de pieges.

La figure 11-10 représente I'évolution du couraetgtille I en fonction de ¥s pour des
températures variant de la température ambianf&€j22une température de 200°C. De plus,
la caractéristique §l= f(Vgg)) est représentée lorsque le transistor est géla point de
fonctionnement ¥so=-1.2V, Wbso = 40.3V et hso = 91.7mA.

8 11 ——T=22TC ——T=50C
7 ++ —&—T=75C ——T=100C
6 11 —%—T=150C —@—T=200C
5 t4 —+—Polarisé =——Ig=4mA

Ig (MA)

Vgs (V)

Figure IT-10 : Caractéristigues de la diode dentrée pour différentes températures
Le thermomeétre fonctionne g tonstant, arbitrairemerg est fixé a 4 mA. L'évolution de la
température en fonction de la tensiogs¥ s = 4 mA permet de déterminer la variation

AVgs , . . : . .
_g. La figure 11-11 représente I'évolution de la coerétalon du thermomeétre. Nous
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constatons que la température évolue linéairemefdretion de la tensiondé et une

variation de%_?s de -0.72 mV/°C est obtenue.

250

——alg=4mA

' . '
200 + @R - - 1= === === m==- === ----

Linéaire (a Ig = 4mA)

i
13
o

......................................................

Température (T)

=
o
o

' ' ' ' ' '
BO b = = = = = = mjm == = " = = m=="=2=#w2p=="==92=o62j===2==anm2==="NW=F =~===»===
' ' '

Vgs (V)

Figure II-11 : Caractéristigues de la diode d'entrée pour différentes températures

Pour un courant de grillg lde 4mA (courant de fonctionnement du thermomedrepbtient
une tension Vgs=1.005 V, ce qui correspond suolale étalon a une température de 175°C.

La puissance dissipée par le composant est doramde point de repos :

Poiss = Vpso.lpso=3.7 W.
L’expression de la résistance thermique s’écrit :
T-To
Pbiss

Ry = (”12)

avec T :température ambiante (22°C),

et T : température de fonctionnement du transistor
Par ce calcul, nous obtenons donc une résistapomitjue de 41.4°C/W pour une
température de fonctionnement de 175°C. Ces résgibat en parfait accord avec un calcul
théorique présenté pour ce méme transistor danlea[5].
La conductivité thermique dépendant de la tempégatela implique que la résistance
thermique varie en fonction de la puissance dissgidle la température de socle. Il est donc
primordial lorsque la résistance thermique estasiimesures, de connaitre les conditions

dans lesquelles ces mesures ont été effectuées.
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Résistance Thermique (T/W)

300 320 340 360 380 400 420 440 460 480
Température (K)

Figure II-12 : Evolution de la résistance thermigue Ry en fonction de la température

Cette résistance thermique n’étant pas constant&peindant de la température et son

évolution est donnée par I'équation (11.13), représe figure 11-12.

N
Rry =RrpolT/300 (11.13)
avec Rug=24.55 °C/W (& 300°K) ; N=1.25

La détermination de la capacité thermiqug €st obtenue a travers la connaissance de la
constante de tempsy = Rru.Cry, la grandeur utilisée est encore une fois la ten¥is qui
présente une décroissance linéaire en fonctioa tEaMpérature. La grandeur choisie pour

mesurer la constante de temps est le gain RIF¢8 transistor.
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Figure IT-13 : Evolution de la tension V&S a lintérieur dune impulsion

[1.3 Circuit Thermique

Afin de pouvoir effectuer une comparaison entrmteéle et les mesures, il est nécessaire de
déterminer les constantes de temps thermiquesdeau le plus simple habituellement mis

en application consiste a utiliser une cellule cog@e d’une résistance et d’une capacité.

Ceci semble étre insuffisant en premiére approah@wec ce type de circuit thermique une
seule constante de temps thermique est prise epteaiors qu’il existe en fait plusieurs

constantes de temps thermiques.

Le sous-circuit thermique que nous avons utilisésssl d’une simulation 3D de la structure
du transistor. La figure II-14 montre un exemplaélgartition de température pour un
transistor MESFET SiC composé de 18 doigts deegilbus pouvons noter que les doigts

centraux sont beaucoup plus chauds que les daigés s I'extrémité de la structure.

Une réduction de modele est ensuite effectuéeiksant la technique développée par D.
Lopez [6]. Ce qui nous permet de générer un saasitthermique prenant en compte les
constantes de temps thermiques.

- 59 -



Chapitre IT LE MESFET EN CARBURE DE SILICIUM

Figure IT-14 : Répartition de la température sur les 18 doigts dun transistor MESFET SiC

Ce sous-circuit est constitué d'entrées (puissatisegpeées) et de sorties (températures), le
nombre d'entrées et de sorties pouvant correspmadrexemple au nombre de doigts. Ce
sous-circuit est produit comme une boite noireyge  spice » lisible par le logiciel de
simulation circuit ADS.

Il serait assez lourd de mettre en ceuvre un matigtiebué du transistor, c’est a dire un
modéle physique pour chaque doigt du transistauge du temps de calcul. Nous avons
préféré prendre en compte uniquement le pointus ghaud du transistor. Des simulations
réalisées par D. Lopez [6] montrent qu’en utilisamtcircuit thermique constitué d’une entrée
et d'une sortie les résultats restent proches besreations faites en mesures.

Pdiss

Figure IT-15 : Sous-circuit thermigue issu de la simulation 3D de la structure du transistor

comportant 1 entrée et 1 sortie
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ITII. Modélisation du Boitier Egide

[11.1 Présentation du Bottier

Le boitier Egide, permettant le montage des tremsiMESFETs SiC sur des structures
« microstrip » est représenté figure I1-16. Ceibofteut accueillir des transistors comportant
jusqu’a 144 doigts de grille de 150 pum comme itisur la figure 11-23.

Ce boitier a été concu pour réduire au minimundiegensions des « bondings » d’acces a la
puce et réduire ainsi les effets pénalisants daaeiits d'acces extrinseques. Il est cependant
nécessaire de modéliser électriguement ce bofired@ntégrer son influence deés la
conception des circuits. Une modélisation par ncudi €lectrique équivalent extrait de

mesures est utilisée.

EMBASE

TRANSISTOR
MESFET SiC
de 144 doigts

BONDINGS

BOITIER

i

Figure II-16 : Cliché dun transistor MESFET SiC en boitier Egide

[11.2 Mesures et Validation du Modeéle

Afin de pouvoir mesurer uniguement les paramet®¢&h impulsions du boitier Egide, nous
avons utilisé un boitier équipé d'une puce ditasse ». Cette puce reproduit les motifs du
transistor mais se comporte comme une capacitaldanCp = 0.434 pF. La figure II-17

représente la structure de cette puce « passive ».
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Grille Drain

Métal

SiC Semi-isolant
Cp=0.434pF

Source

Figure IT-17 : Structure de la puce « passive »
Les parametres [S] de ce montage ont été mesunédalbande de fréquence 500 MHz a 4

GHz. La figure 1I-18 représente le montage de leepxipassive » dans le boitier Egide.

alumine

source

embase metallique grille
a T

duboitier

Figure IT-18 : Montage de la puce « passive » dans le boitier Egide 1

Le montage comprend 8 fils de « bonding » cotédegeil c6té drain. Le modéle du boitier
représenté figure 11-19 prend en en compte cesihgadLes éléments du modele (R1, L1,

R2, L2, C et Cc) sont déterminés par optimisatitiaide du logiciel ADS.

Grille Drain

Puce « passive »

Figure IT-19 : Schéma électrigue équivalent du Boitier Egide

Le tableau II-2 reprend les valeurs des parameétremnues par optimisation dans ADS et

utilisées pour la modélisation.

R1 L1 R2 L2 C Cc Rp Cp
0.015Q | 0.674 nH| 0.02 | 0.688nH| 1.85pF | 25fF 1.0 | 0.434 pF

Tableau IT-2 : Valeurs des éléments du modéle du Boitier Egide
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La figure 11-20 illustre la comparaison entre leggmeétres [S] mesurés et simulés de 500
MHz a 4 GHz pour le boitier Egide équipé de la pugassive ». Un bon accord est obtenu

entre le modéle et les mesures sur 'ensemble barde de fréquence.

oo |S12| (dB)
-0 . 5—
-1.0—
)g‘x —1.5—
—2.0—
-2 .5
M«f BRGNS BRI BRI I B I B B
0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
Phase(S12) (°)
o]
3
-50—]
7100—5

S11: 500MHz — 4 GHz 150
—zoo:....,‘...,....,....,....l‘...,....
0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0 3.5 4.0
Frea (GHz
|S21| (dB
0.0
5.5
—1.0—

o's 1.0 1.5 20 2'5 30 35 4.0 m
Phase(S21) (°)

200 mmma

0.5 1.0 wfs ”zft;lllz.ls‘;”.;,.é 3.5 “‘1».0 S22: 500MHz — 4 GHz
Freq (GHz

Figure II-20 : Comparaison Mesures / Modéle des Paramétres [S] du Boitier Egide

Le montage du transistor de 18 doigts est condtitwe seul fil de bonding du c6té grille et
drain et de deux fils de bonding de source. Physigant, ceci se traduit par une résistance R2
et une inductance L2 plus grandes pour I'accékegilsource. Par ailleurs, les fils de

bonding de source introduisent une inductance etésistance de source supplémentaire.
Ces éléments sont pris en compte dans les valeursodélisation lorsque le transistor est
différent d’'un MESFET SiC de 144 doigts.
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IV. Validation du Modele Physique

La caractérisation en puissance s’avere étre @ape €ecisive puisqu’elle apporte la

connaissance du point de polarisation et des imm&daa présenter aux acces du transistor
pour gu’il fonctionne de maniére optimale, suivientritere fort signal a privilégier. En outre,
cette caractérisation permet de déduire les pedoces en terme de gain en puissance, de

puissance de sortie et de rendement en puissangéeadu dispositif a tester.

Afin de valider le modele décrit dans les parageapgbrécédents, des mesures en puissance
ont été effectuées sur le transistor MESFET Si@idd d’'un banc de mesures du type «
Load-pull ». Ce type de banc permet I'adaptatiosidgpédances présentées au dispositif

sous test (DUT) a I'aide de tuners ou de bouclésexc[7,8].

IV.1 Principe

Comme nous l'avons vu dans le paragraphe I, lecteatEéveloppé pour la source de courant
de drain ps du transistor prend en compte les parameétres qungsiet géométriques du
transistor. Ce modéle est basé sur les équatiotramgort de charges des semi-conducteurs.
Ce modele prend également en compte la tempéreymction du composant a I'aide d’'un
sous-circuit thermique. En prenant en compte laétiation du boitier dans lequel le
composant a été implanté, on peut présenter I'dsisadn montage comme l'association de

trois sous-ensembles (Figure 11-21).

Le sous-ensemble « boitier » est constitué d'wuitipassif décrivant le comportement
fréquentiel du boitier Egide et des fils de bondipgur la connexion de la puce. Le sous-
ensemble « transistor intrinséque » est composé antre de la source de couratrion-
linéaire et des capacités intrinseques entre chacges. Et enfin, le sous-ensemble « circuit-
thermique » est constitué d'un circuit passif égjeint reproduisant le comportement

thermique du montage (résistance thermique et aotestie temps thermique).
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VGS_EXT \% DS_EXT

Figure IT-21 : S5chéma de Principe de modélisation du transistor MESFET SiC

La figure 1I-22 représente le modéle du transiM&SFET SiC implanté sur le logiciel de

simulation circuit ADS.

Paramétres du Modeéle
Source_NL

X1
nbre_doigts=18
L=1.0e-6
W=150e-6
a=0.29e-6
u0=0.03
Vsat0=160e3
Vbi=1.0
Ec=4e6

Er=10

Figure IT-22 : Schéma de simulation du modéle implanté dans le simulateur ADS

IV.2 Rappel des Parameétres d’entrée du Modele

Les parametres d’entrée du modéle sont le profilatmge (figure 11-23) et les propriétés
physiques et électriques. Pour un transistor dmésti'un doigt de grille ses parametres sont

repris dans le tableau 11-3.
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Active Layer Doping Profiles
30 C-V (1 MHz)

F sic227
20' /\ A

|
15 \é\gicé’ U

A2
Doping: A227CV2
A2
A2

Doping: 27CV3
Doping: 27CV4 M
0,0 L l

0,0 0,1 0,2 0,3 0,4
Depth (pm)

Concentration (10 cm®)

Figure IT-23 : Profil de dopage N(y) du transistor SiC

Notation Paramétres Valeurs
L Longueur de grille pMm 1
W Largeur de grille pMm 150
A Profondeur du canal pm 0.34
Vs Vitesse de saturation crit.s 9.10
Ho Mobilité & champ faible cfiv s’ 300
Ec Champ électrique critique kV.cm-1 40
Do Coefficient de diffusion chs?t 13
Vi Tension interne due a I'électrode de grjlle Y, 1
& Constante diélectrique relative 10

Tableau IT-3 : Valeurs des paramétres physigues et géométrigues

Nous illustrerons notre démarche de modélisatigrsipiie a partir des parametres physiques

et électriques du transistor SiC-303 constitué&lddigts de grille de 150 um, (figure 11-24)
fabriqué par le LCR de Thalés.

Figure IT-24 : Cliché du Transistor MESFET SiC constitué de 18 doigts de grille de 150 um
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IV.3 Modele Utilisé pour la Simulation en Puissance

Le modele du transistor MESFETs SiC doit fonctioraessi bien en petit signal qu’en fort
signal. En petit signal, les transistors MESFEEspntent des caractéristiques linéaires
autour d’un point de fonctionnement et sont moésligar des éléements localisés (résistances,

inductances et capacités).

En fort signal, la plage de variation du signallesaucoup plus importante et le
fonctionnement des transistors MESFETs ne peuté&ihesconsidéré comme linéaire. Il faut

donc prendre en compte les non-linéarités du storsi

En plus du modele de la source de courant de drasnmodélisation précise du
comportement non-linéaire (V) des transistorsfatefde champ se doit de considérer
d'autres non-linéarités, pour représenter, entire &6 caractéristiques d'entrée du transistor.
La modélisation de ces caractéristiques permegtiaodner, lors d'une simulation non-
linéaire, les excursions maximales des tensionggitle et de drain. Il s'en suivra
naturellement une saturation de la puissance die sba figure 11-25 représente la topologie
du modeéle utilisé. Les éléments extrinséquesy, Cog Ls, Rs, La, Ry €t Gg SONt considérés

comme indépendants de la fréquence.

l’>l Igd
. Lg Rg ng Rgd
Grille «—==1—W | —W\—

Rd L
I~ v
Cpg Igs\. Vgs T — Cgs Cds Cpd
;L Modéle —— Ivds l

Physique
£
|
Rs IDS (V651VDS 1T)
Ls

nl

*Drain

Sourct
Figure IT-25 : Schéma du modéle du transistor MESFET SiC implanté dans ADS
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En premiére approximation nous pouvons considéreta capacité & est quasiment
indépendante de la tension de drain. Dans cettaethgpe, la capacitéggne dépend alors
que de la tension présente a ses bornes.

Le modeéle que nous avons choisi est le modéleinéaite d'Alaoui comportant 6

parametres. Le modéle de la capacité d’Alaoui éstipar les équations 11.14 & 11.17.

Cgs=Cgsox e x(l—veffj +Cb (11.14)
Ngs VB
Vb [, Veff\"™
d'ou s=-Cg9 1- +ChbVgs .15
Qg 901 1[ VB j g (11.15)
Avec  Veff= 91792 Wt ;Vb (11.16)
d1=4/(vgs-Vb)+D? et d2=./(Vgs-Vb)+D? (11.17)

Le tableau II-4 reprend les valeurs des paramétieses pour la modélisation.

5.55 10 | 5.55 10*? 8.03 -9.79 -6.98 -1.57

Tableau IT-4 : Valeurs des éléments constitutif de la capacité non-linéaire Czs

Une comparaison entre le modeéle et I'extractioaripde la mesure de paramétres [S] de la
capacité @gs est présentée sur la figure 11-26. On notera undjostement du modéle sur la

mesure.

5,0 T T T

45 - —Modele |4
40 - e S

35 - -m- Mesures

3,0
2,5
X e R s e e b
i e e e b
1,0 F-----
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I
|
|
|
|
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|
|
|
|
T
|
|
|
|
|

[N
(e}
[N
N
(AN
N
[
[aEY
o
o +----
(e}
N
N
o
N

Vgs (V)
Figure IT-26 : Comparaison mesures/modéle de la capacité grille-source (Czs=1(Viss)) a Vps=40V
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Dans cette étude, nous considérons la capaggé@épendante de la température. Les
valeurs des éléments extrinseques (Tableau Il+&)daienues pour un point de polarisation &

froid c'est a dire sans polarisation de repos &b la mesure des paramétres [S].

Rg(Q) Lg(pH) Cpg(fF) Rs@Q) Ls(pH) Rd(Q) Ld(pH) Cpd(fF)

3.25 981 512 6.55 650 5.9 178 107

Tableau IT-5 : Valeurs des éléments extrinséques du transistor SiC-4019 (wafer 303)

Les valeurs des éléments intrinseques linéairestanmées dans le tableau II-6.

R(Q) Rgd@Q) Cgd(fF) Cds(fF)

0.01 147.9 127 509

Tableau IT-6 : Valeurs des éléments intrinségues du transistor SiC-4019 (wafer 303)

IV.4 Comparaison Mesures / Modele

IV.4.1Validation du Réseau I(V) DC

La figure 11-27 illustre la comparaison entre lasuee du réseau I(V) DC en continu et la
simulation intégrant la résistance thermique noédire. Dans ce cas, le réseau I(V) est non
isotherme. Nous pouvons noter une bonne concordarioe la mesure et les résultats de

simulation.

Mais il y a une petite différence entre les counbegr de faibles valeurs de courant de drain
qui est due aux piéges présents dans le substyat eé sont pas modélisés ici. Par contre,
pour des valeurs de courant de drain importanailuyie meilleure concordance entre la
mesure et la simulation car nous avons pu moddgparametres (Ro et N) de I'équation

(11.13) afin d’ajuster le modeéle sur la mesure.
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En effet, cet ajustement compense les effets dgpiprésents dans le substrat pour des
valeurs importantes du courant de drags)(mais pas pour de faibles valeurs du courant de
drain. Ces effets de pieges présents dans le atipstivent étre pris en compte par une

modification de la tension grille sourcedy dépendant de la tension drain sourcgsfV

120

I ——-Vgs=0V mesure
g T T —&—Vgs=-2V mesure
I —&—Vgs=-4V mesure
—@—\V(gs=-6V mesure
! - —>—Vgs=-8V mesure
80 - / —6—Vgs=-10V mesure
‘ ,1"" ‘ —=-Vgs=-12V mesure
/ i ‘ —A—Vgs=-14V mesure
P = ‘ ‘ —o—V(gs=-16V mesure
/,’,/ Za | ‘ —m-Vgs=0V modele
Va \ | o——6—=-
&

100 ~

60 -

Ids (mA)

—A—\Vgs=-2V modele
——\Vgs=-4V modele
—@—\Vgs=-6V modele
—>*—Vgs=-8V modele
—©—Vgs=-10V modele
—&-Vgs=-12V modele
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Figure IT-27 : Comparaison mesures / modéle du réseau I(V) DC

IV.4.2 Validation en Petit Signal

Le transistor MESFET SiC-4019 issu du wafer 303 esstitué de 18 doigts de grille dont la
longueur est de 1um et la largeur de 150um (Fibdtit4). 1l est intégré dans le boitier Egide.
Le boitier est monté sur des alumines a lignesckasiirip », de longueur d’acces de 10mm et

de permittivité relative, de 9.6.

Les mesures de parametres [S] ont été effectuéadedu pied de test Wiltron, pour une
gamme de fréquence allant de 0.9 a 4 GHz pourdiabte des points de polarisations

instantanés du réseau I(V).

La figure 11-28 montre la comparaison entre lesapatres [S] mesurés de 0.9 a 4GHz et ceux
calculés avec le modele intégrant la capacitéegsitiurce non-linéaire pour le méme point de

polarisation. Nous pouvons noter une bonne conocorlantre la mesure et la simulation.
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h S12
U }

1
Y
S21 S22
%J

Figure IT-28 : Comparaison mesures/modéle des paramétres [S] du transistor SiC-4019

Point de polarisation Vipsp = 42V, Viso = -6V et Insp = 158mA (A : mesures et - : modéle)

IV.4.3 Validation Fort Signal

Des mesures de puissances ont été effectuéestsamdestor MESFET SiC-4019. Parmi les
grandeurs mesurables a partir du banc de mesutgpale Load-Pull », nous avons
sélectionné les performances les plus importaniesry fait I'objet de comparaison avec les
résultats issus de la simulation.

Ainsi, pour une impédance de charge spécifiques mvoans étudié I'évolution en fonction du

niveau de la puissance d’entrée :

v du gain en puissance,

v’ de la puissance de sortie a la fréquence fondatedRs({),
v du rendement en puissance ajoutée (RPA),

v’ de la puissance dissipée et de la température.
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Ces mesures ont été réalisées pour un point degatian en classe AB Abo= -6 V, Vbso=
42V, et bso = 240mA) a la fréquence fondamentale de 2 GHax 4fie la comparaison soit
rigoureuse, les conditions de mesures et de simonldbivent étre équivalentes. C’est
pourquoi il est essentiel de connaitre les impéetade charges a la fréequence fondamentale
mais aussi aux fréquences harmoniques utiliséefapéia caractérisation.

Il est important de noter que le transistor mesurde banc « Load-Pull » par Thalés n'était
pas monté dans le boitier Egide 1 alors que not@ele prend en compte ce boitier. En
simulation, nous avons recherché I'impédance degehgermettant de retrouver le gain petit

signal mesuré. Les impédances de charges utikséssnulation sont répertoriées dans le

Fréquence Zeharge (2)

tableau II-7.

2fo 52.2-j60.6
3fo 65.4-j1.4

Tableau IT-7 : Valeurs des impédances de charges aux différentes harmonigues

Les figures 11-29 a 11-32 montrent la comparais@s grincipales grandeurs mesurées et
simulées avec le modéle non-linéaire, intégrantfaacité Gs non-linéaire et les capacités
Cop et Gos linéaires. Le modele prédit avec précision le cortgment fort signal du

transistor, y compris a forte compression de gain.
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Figure IT-29 : Comparaison mesures / modéle de la puissance de sortie
Ps = f(Pe) ad 2 GHz en classe AB
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Figure IT-30 : Comparaison mesures / modéle du gain en fonction de la puissance dentrée

a 2 GHz en classe AB
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Figure IT-31 : Comparaison mesures / modéle du rendement en puissance ajoutée
Neay = f (Pe) a 2 GHz en classe AB
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Figure IT-32 : Comparaison mesures / modéle de la puissance dissipée
et simulation de la température de jonction a 2 GHz en classe AB
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Nous avons représenté figure 11-33 I'évolution gde de charge intrinséque du transistor
pour une puissance d’entrée de 160 mW, correspome aompression du gain de 1 dB.
L’observation du cycle de charge montre que I'ingémk synthétisée est proche de

I'optimum étant donné que sa surface est faible.

600 \
——Cycle —Vgs=0V |
—Vgs=-2V Vgs=-4V :
500 {{ —Vgs=-6V —Vgs=-8V - 4

400

300

Ids (mA)

200

100

0 20 40 60 80 100
vds (V)

Figure IT-33 : Evolution du cycle de charge intrinséque pour une compression de gain de 1 dB

La validité du modele fort signal est démontréelgpdoronne concordance trouvée entre les
mesures et la simulation. Pour un point de polaoisan classe AB (Vs =42 V et bs = 240
mA), le transistor MESFET SiC-4019 a fourni en nresune puissance de sortie de 34.9
dBm, un rendement en puissance ajoutée de 28 %gdin de 10.3 dB a 1 dB de
compression. Une puissance de sortie maximale @edBn (densité de puissance de 1,54
W/mm) associée a un rendement en puissance ajeld4.8 % et un gain 8.8 dB ont été

atteints en mesure avec ce transistor.
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V. Conclusion

Une caractérisation de transistors MESFETs SiC @&gumise en ceuvre grace a la
I'utilisation d’'un banc de mesure en impulsions&léppé dans le laboratoire. Un modeéle
physique analytique électrothermique a été dévé@ppartir de la résolution des équations
issues de la physique des semi-conducteurs. Celenestébasé sur les paramétres physiques
et géomeétriques des transistors MESFETs SiC etégailt de la thermique. Ce modéle a été
introduit avec succes dans le logiciel de simulafS et le couplage entre le modéle
physique analytique électrothermique et le simulatemmercial ADS a été réalisé grace aux

possibilités fournies par le simulateur pour l'odtuction de modele compilé.

L’étape de validation du modele en régime linéatreégime fort signal, ou le cycle de charge
parcourt une grande partie de la caractéristigipd( transistor, présente un bon accord avec
les résultats expérimentaux obtenus par mesurd9lda Le modéle s’avére étre précis et
fiable pour des applications de puissance. Sa igéscr dans un logiciel de simulation
constitue un outil d’aide a la conception de conapits permettant de prévoir le

comportement en fonctions des paramétres physejugsométriques.

Cette filiere technologique présente des potetémintéressantes pour des applications de
fortes puissances, a condition de rechercher dbsitpes d’amélioration des performances
en terme de rendement électrique et de linéariféerBntes techniques peuvent étre

envisagées, elles font I'objet du prochain chapitre
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Ces derniéres années, il y a eu une forte demandeaméliorer le rendement des
amplificateurs employés dans les radiocommunicationbiles et communications spatiales.
Dans le but d’'améliorer I'occupation spectrale sigeaux, les systemes récents utilisent des

techniques de modulation caractérisées par la giéoeid’'une enveloppe variable [1,2].

L'amplification de puissance des signaux radiodfetges (RF) a enveloppe non
constante pose un certain nombre de problemesoBate part la nature de I'enveloppe non
constante, les signaux modulés seront distordiegplificateur RF de puissance est utilisé
proche de la saturation. Il est alors possibleadte travailler 'amplificateur RF dans sa zone
linéaire ce qui a pour effet d’augmenter la linkade ce dernier au détriment du rendement.
En effet, les amplificateurs de puissance préséntenendement maximum seulement pour
un niveau élevé de puissance, qui est habituelleprenhe de la puissance maximum
deélivrée par 'amplificateur or, lorsque le nivedientrée diminue, le rendement chute

rapidement.

Ce troisieme chapitre est consacré aux technigaigestion de puissance pouvant étre
employées dans les moyens modernes de commungatiale transmission de données.
Plusieurs techniques d’amélioration du rendemenétinmises au point au début de la
radiodiffusion pour des systemes en modulation gldade. Progressivement abandonnées
avec le développement des amplificateurs a I'étiides, elles reviennent au goQt du jour pour
améliorer les performances des systemes utilisss\hbdulations numériques. Les
techniques présentées dans ce chapitre permetilecipplement d’améliorer fortement le
rendement des amplificateurs RF pour des applitaoniveau de puissance variable, sans

améliorer spécifiquement la linéarité.
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I. Commande de Polarisation

.1 Généralités

Pour un amplificateur utilisant une polarisatioxefde grille et de drain, le rendement
électrique est maximum pour des excursions maxsra@s signaux, ce qui se traduit par un
rendement maximum a fort niveau ; lorsque 'ampligtwalu signal d’enveloppe est maximum.
Si 'amplificateur est polarisé en classe A, lorsdgl niveau de puissance du signal diminue
cela entraine une diminution de I'enveloppe dudaighle courant moyen reste constant
comme illustré figure IlI-1. Par conséquent, unmidution du rendement est inévitable. Le
rendement d’'un tel systeme d’amplification est glement faible dans le cas de
I'amplification d’'un signal a enveloppe variabléotigine de cette diminution de rendement

provient de la diminution de I'excursion du courahtle la tension.

A
Ins Tos A

Ibso

(a) (b)

Figure ITI-1: Excursion et cycle de charge pour une polarisation en classe A

Par contre, lorsque I'amplificateur est polariseksse B, une diminution de la puissance du
signal entraine une diminution de I'enveloppe dmai mais également une diminution du
courant moyen comme illustré figure IlI-2. Ce germet d’obtenir un rendement plus
important que dans le cas d’'une polarisation essel#\. L'utilisation d’une polarisation en

classe B peut permettre de maintenir le rendemehachplificateur.
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Tos A Ios
e
Ivso
IDso = IMAX/T[ iy Attt Il bbbttty ,
Ips
t
0 >

Figure ITI-2 : Excursion et cycle de charge pour une polarisation en classe B

Pour palier a ce probleme de diminution du rendépilesst possible d’utiliser une
polarisation variable sur la grille et le drain 'ransistor. Si les niveaux de polarisations du
courant et de la tension varient en suivant I'étiotude I'amplitude du signal, il est alors
possible de conserver ou de maintenir un rendegievé. Il suffit de faire évoluer les
niveaux de polarisations en fonction de I'envelogpesignal : c’est a dire que I'amplificateur

soit polarisé dynamiquement.

Classiquement, comme pour I'amplification utiliséantechnique de I'Elimination
d’Enveloppe et Restitution (EER) [3], la polarisatide 'amplificateur est obtenue par
I'intermédiaire d’un détecteur d’enveloppe puisrdaonvertisseur DC/DC [4] permettant de
commander dynamiquement la polarisation de I'angali€ur. Cette technique est
couramment appelée dans la littérature « bias atlapt» ou « adaptative bias » et sera

analysée dans la suite de ce chapitre.

La commande de polarisation ou polarisation dynamigt une technique proche de la
technique de 'EER. La différence vient du fait daenplificateur n’est pas utilisé pour
recréer la modulation d’amplitude du signal. Airtgtte technique n’utilise pas de limiteur en
entrée, sa realisation est plus simple et ellegslicable a la plupart des amplificateurs RF de

puissance [5,6].

Comme dans le systéme utilisant la technique deR’'Ha question clé est la conversion
efficace d'un signal de faible niveau en un sigiaalable obtenu a partir d'un détecteur
d'enveloppe commandant I'amplificateur RF de puissal utilisation d'une modulation par
largeur d'impulsion (MLI) assurant la commutaticupeffectuer cette fonction [7] avec

certaines limites en bande de base.
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I.2 Polarisation Dynamique de Grille

La commande de polarisation de grille a été déyaegour palier a la diminution de
rendement provoquée par l'utilisation d’'un reculpdéssance comme technique de
linéarisation des amplificateurs de puissance @d@aren classe A ; dans le cas d’'une
modulation & enveloppe variable. Cette méthodg@séralement appelée classe A [8]. Le

schéma de principe de cette technique est repéggute 111-3.

Détecteur
d'enveloppe

Commande de
Polarisation

Sortie RF

+
Entrée RI; — "'Q”D

Amplificateur RF
de puissance

Figure ITI-3 : Schéma de principe de la commande dynamigue de grille [9]

Le signal RF d’entrée est prélevé a I'aide d’'unmeur puis un détecteur d’enveloppe permet
de générer un signal continu ou basse fréquencelafpolariser dynamiquement la grille du
transistor. Ainsi la polarisation de grille va évet en fonction de 'amplitude du signal RF
d’entrée. Les transistors constituant 'amplificat®F de puissance doivent avoir un gain
linéaire sur une plage de variation importanteadieihsion de polarisation de grille afin de ne

pas dégrader la linéarité de 'amplificateur [8].

Pour la classe A, lorsque I'enveloppe du signafabte, le transistor est polarisé a proximité
de la classe B de fagcon a minimiser le courantrdim@onsommeé tout en maintenant un
courant sinusoidal. Le rapport amplitude a la fegmpe fondamentale sur valeur moyenne du
courant de drain et donc le rendement sont aldimges. De plus, lorsque I'enveloppe du
signal est maximale le rendement est identiqudia abtenu lorsque le transistor est polarisé
en classe A. Par rapport au cas d’une polariséitienle rendement moyen est augmenté
lorsque 'amplitude du signal & amplifier est faibl
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Pour des applications hautes fréquences le gdiamiglificateur est limité, d’ou une
dégradation du rendement en puissance ajoutéassedB. Si le gain n’est pas supérieur a
10dB, le calcul du rendement en puissance ajoutgdrenune amélioration importante entre
la classe A et B [8].

La commande dynamique de la polarisation de gedlerelativement simple de mise en
ceuvre car la grille d’'un transistor a effet de chara consomme pas de courant. Ainsi, le
circuit de commande ne dégrade pas ou peu le raardagiobal de I'amplificateur.
Généralement, apres le détecteur d’enveloppe, ohdaorésistances est utilisé ; permettant
ainsi de faire évoluer la tension de grille de [faificateur en fonction du niveau de
I'enveloppe du signal [10]. Toutefois, I'amélio@ti du rendement est relativement modeste

comparéee aux performances avec d’autres techndjaeglioration.

[.3 Polarisation Dynamique de Drain

Cette technique repose sur la modification de largation de drain, son principe est
représenté figure IlI-4. Le contrble de la polaimade drain doit étre capable de délivrer une
tension et un courant, la mise en ceuvre de cettenamde est plus difficile que dans le cas
d’une polarisation dynamique de grille. De plusitéodistorsion provenant de ce circuit de

commande se répercutera directement sur le draaratdes conséquences sur la linéarité.

Détecteur
d'enveloppe

Commande de
Polarisation

Entrée RF | "

' > Sortie RF

Amplificateur RF
de puissance

Figure ITI-4 : Schéma de principe de la commande dynamigue de drain [9]

77 N

Ce controle dynamique de polarisation peut étrigseea I'aide d’un convertisseur DC/DC de
type « boost ». Son utilisation permet d’avoir angplitude de la tension de drain supérieure
a la tension d’alimentation continue pendant utagetaps de temps.
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L’augmentation de la valeur moyenne et de I'exaursle la tension de drain lorsque
I'enveloppe est maximale permettent d’améliorguuessance maximale. Le principal
avantage du convertisseur DC/DC est la large bpadgante qu'’il posséde ; elle est de
I'ordre de 10 MHz. Le rendement est ainsi amélabti facteur 1.4 par rapport a une
polarisation en classe A [11].

Tout comme la technique de 'EER, la polarisatignaimique de drain peut étre réalisée a
I'aide d’'un amplificateur en classe S. L'avantagencamplificateur classe S par rapport a un
convertisseur DC/DC de type « boost » est le famtilement obtenu. Typiquement, le
rendement d’'un convertisseur de type « boost debsordre de 65 a 75% ; celui d’'un
modulateur classe S est proche de 90% [12]. Leerardt bas niveau peut étre cing fois plus
élevé que lorsqu’une polarisation fixe de drainezsployée. L'inconvénient d’utiliser un
modulateur classe S est 'augmentation des distwsgpar rapport a l'utilisation d’'un
convertisseur DC/DC. Mais il est possible d’'amélide linéarité de 6 dB lorsque la

puissance de sortie est maximale [13].

|.4 Bilan sur la Polarisation Dynamique

La mise en ceuvre de la polarisation dynamique itle gst plus facile ; car la grille ne
consomme pas de courant. Méme si 'amélioratioladieéarité n’est pas trés importante lors
de la commande dynamique de grille, 'amélioratiorrendement rend cette technique trés
intéressante. Les principaux avantages de la patash dynamique sont la relative simplicité
de mise en ceuvre, l'intégration possible de cetterncande et I'amélioration du rendement a

faibles niveaux [14].

La seule restriction de cette technique est le daibamplificateur RF de puissance qui doit
idéalement étre constant pour tous les niveausr tinision de polarisation. Si ce n'est pas
cas, il en résultera une déformation de I'AM/AMat conséquent la polarisation dynamique
dégradera de maniere significative la linéaritéataplificateur comparée a celle obtenue
dans le cas d’'un amplificateur conventionnel pskagn classe A.2

Des travaux [15], ont montré la possibilité de meetin ceuvre a la fois la polarisation
dynamique de grille et de drain ; ce qui permebtdair une amélioration du rendement d’'un

facteur deux a faible niveau par rapport a unersaion fixe [16].

- 86 -



Chapitre IIT EVALUATION DES TECHNIQUES A HAUT RENDEMENT...

II. Elimination d'Enveloppe et Restitution (EER)

[I.1 Principe de Fonctionnement

Cette technique a été inventée par L.R. Kahn [07]952, afin de proposer une alternative en
terme de rendement aux amplificateurs radio frégee(RF) de puissance en classe AB
destinés aux signaux modulés en amplitude par eeetioptype a Bande Latérale Unique. Le

schéma de principe présenté par Kahn est illugjoée 111-5.

Détecteur Amplificateur Filtre

d'enveloppe Passe Bas
PP BF =~

<] ~

Limiteur

Entrée RF# S— f

Sortie RF

Amplificateur RF
de puissance

Figure ITI-5 : Schéma de principe dun amplificateur RF de puissance utilisant IEER [4]

Le signal RF d’entrée passe dans un limiteur, dffiminer la variation de I'enveloppe du
signal, créant ainsi un signal a amplitude constémit en conservant la modulation en phase.
Ce signal a enveloppe constante va pouvoir étrdifdmpar un amplificateur RF de

puissance a haut rendement fonctionnant en cl&sgesD, E ou F et utilisé en zone de
saturation pour obtenir un rendement élevé [5]nipéfication de ce signal a enveloppe
constante permet d’éliminer les distorsions AM/Piiksgue que 'amplificateur RF de

puissance travaille & puissance constante [6].
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La variation d'enveloppe du signal est récupénéade d'un détecteur d’enveloppe par
I'intermédiaire d’'un coupleur a I'entrée du circultette enveloppe, qui est un signal basse
fréequence (BF) est ensuite amplifiée par un angali@ur BF & découpage dit classe S [7]
permettant d’obtenir un rendement proche de 100&snlificateur classe S utilise le

principe d'une modulation par largeur d'impulsibtL[) et nécessite d'insérer un filtre passe-
bas pour prélever la valeur moyenne du signal deéediiamplificateur utilisé en
commutation permet d’obtenir un rendement en possajoutée proche de 100% en BF.
L’enveloppe du signal ainsi amplifiee permet deapskr le drain de I'amplificateur RF dans
le but de reconstituer la variation d’enveloppesertie.

Le rendement du systéme dépend essentiellemeriweala convertisseur DC/DC utilisé
dans le modulateur d’enveloppe mais égalementmtleraent de 'amplificateur RF de
puissance. Si I'on considere que la puissance comse par le circuit de traitement du signal
est tres faible voire négligeable par rapport pulidsance consommeée par les deux
amplificateurs, le rendement total du systémesatilt 'EER est le produit du rendement de
chaque amplificateur.

Un systeme typique employant un amplificateur Ripuissance en classe C avec un
rendement de 60% fonctionnant toujours en saturaian amplificateur pour I'enveloppe en
classe S avec un rendement de 90% permettent diobterendement total de 54% ayant
une variation inférieure a 5% en fonction du nivdau’enveloppe du signal a transmettre sur

une plage de variation importante de la puissance.

La linéarité dans un amplificateur utilisant lahteitjue de 'EER ne dépend pas de
I'amplificateur RF lui-méme mais plus particuliéremt de la précision de reconstruction de la
variation de I'enveloppe du signal d’entrée etalphase du signal d’entrée [18].

[1.2 Inconvénients

La théorie d’'un amplificateur RF de puissancesdiit la technique de I'EER reste simple
dans son principe, mais la réalisation d’un tel l#inateur, ayant de bonnes performances en
termes de rendement et de linéarité, est délitatefacteurs limitant la linéarité sont
principalement dus aux écarts d’amplitudes et ds@lentre les signaux idéaux et les signaux

réellement obtenus en sortie de I'amplificateur.
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Le premier point critique est la bande passantéédecteur d’enveloppe qui doit étre
suffisamment grande pour ne pas introduire de idisto de phase sur la bande passante du
signal d’entrée ou de I'enveloppe. Il faut égaleinpeendre en compte le caractére non-
linéaire de la diode du détecteur d’enveloppe qiti &ére capable de restituer des variations
d’amplitudes allant d’une tension quasiment nulkgju’a une tension maximum
correspondant a la puissance maximale du signalpdifeer ce qui peut introduire une erreur

de conversion.

Le deuxiéme point est le décalage, di aux temgsajggation lors de la reconstitution du
signal entre I'enveloppe et le signal amplifié aedoppe constante. Le décalage entre le
chemin RF et le chemin BF provient en grande pduiéltre de sortie permettant de
supprimer le bruit de commutation du au découpagsghal BF. Typiquement, le temps de
propagation de I'enveloppe est de I'ordre de 5w@s24l le temps de transit du signal limité
(limiteur et amplificateur RF) est de I'ordre d& 2us. Pour minimiser 'amplitude des
produits d’intermodulations, il faut égaliser cemps de propagation puisque tout décalage
produit une erreur de reconstruction du signalatees[5]. Enfin la conversion de phase
AM/PM introduite par le limiteur et par I'amplifitaur RF de puissance est également source

d’intermodulation.

[1.3 Amplificateur EER utilisant le Feedback d’Enveloppe

Il est possible de réduire les effets non-linéaitass un amplificateur RF de puissance
utilisant la technique de 'EER au moyen d'uneaaittion. Celle-ci peut prendre un certain
nombre de formes qui sont le « feedback d’enveloppe le « cartésian feedback ».
L’application d’'un « feedback d’enveloppe » suramplificateur RF de puissance utilisant la
technique de 'EER est présentée figure 111-6.

Pour palier au probléme de décalage entre I'enpel@p le signal RF a enveloppe constante
lors de leur recombinaison, deux détecteurs d’@pyeds sont utilisés afin d’effectuer une

comparaison entre I'enveloppe d’entrée et cellsatte de I'amplificateur [6].
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Détecteur
d'enveloppe

1
% PWM Amplificateur Filtre

) BF Passe Bas
Détecteur ' (%
d'enveloppe - —Hﬂﬂ— > Q&’/
@ -
Limiteur ’\
Entrée J f | > _';|_E|7 _ Sortie

\ 4

RF © RF

Amplificateur RF
de puissance

Figure ITI-6 : Schéma de principe dun amplificateur RF de puissance
utilisant EER et le « feedback denveloppe » [9]

La rétroaction de sortie est effectuée en prélewaatpartie du signal de sortie RF a l'aide
d’un coupleur, en effectuant une détection d'erpdoet en comparant le signal issu de cette
détection avec celui de la détection d’entrée.tCesignal de correction qui conduit le
générateur a Modulation de Largeur d'Impulsion (MuIPWM pour Pulse Width
Modulation), a fournir un signal de commande petamgtde réduire I'influence des non-

linéarités sur I'amplitude du signal RF de sortie.

Ce systeme n'aura aucun effet sur la conversighdse du systéme et sur la conversion
d'AM/PM de I'amplificateur RF de puissance [9]. thmdement élevé est donc théoriquement

possible pour les différents niveaux de puissarec@ame sans la contre réaction.

La variation de la tension d’alimentation de I'aifiphteur RF de puissance a l'aide d’un
amplificateur BF polarisé en classe S ; n’est mesplus linéaire lorsque la variation de
I'enveloppe du signal est importante. En effetsd¢pre I'enveloppe du signal atteint une valeur
proche de zéro, I'amplificateur RF de puissance fdoictionner en mode fortement saturé ;
ce qui introduit des distorsions importantes. Cepet lorsque facteur de puissance créte a
puissance moyenne (PAR : « Peak to Average Ratgbrelativement faible comme dans le
cas de la modulatiorvd DQPSK, les résultats en rendement et en liraoiht trés

intéressants [7].
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Un exemple de réalisation a été proposé par Raliifigant un modulateur sigma-delta a la
place du modulateur en classe S permettant d’alateeilargeur de bande plus importante, de
réduire les distorsions par rapport a un moduldt@uetionnant en classe S et d'améliorer le
rendement. Cet amplificateur est polarisé en clagset fonctionne avec une compression de
gain de 3 dB quel que soit le niveau des tensi@isrebntation. Le rendement est maintenu
autour de 65% pour un recul de 18 dB de la puissaadie.

L’amplificateur avec un signal constitué de dewqtrences porteuses sinusoidales en bande
L [7], présentant un écart de fréquence de 150&He&rmis d’obtenir un rendement de 57%
associé a un G/de -30 dBc a la puissance maximale et un rendedeeB7% associé a un

C/l3 de -39 dBc pour un recul de 18 dB de la puissdecsortie.

1.4 L'EER en Bande de Base

Il est possible d’implémenter 'EER en bande deesb&e schéma de principe pour une

modulation numérique en quadrature est préseniéefil-7.

Amplificateur

(B!

Entrée Iy(t) + + Sortie RF
Signal Numérique bsP > >A( S(t)
Qy(t) -
—» X Amplificateur RF

I de puissance
90° 0°
Oscillateur \

Figure ITI-7 : schéma de principe de la technigue EER en bande de base [9]

Dans ce cas, un processeur de signaux numériqs#?) @t utilisé en entrée afin de générer
le module des signaux I-Q, puis de I'amplifieraidie d’'un amplificateur BF. Ce procédeée
permet ainsi d’éviter I'utilisation d’'un détectedienveloppe. Le DSP permet également de
transformer les signaux cartésiens I-Q en signalaines } et Q.. Les signauxylet Q.,

issus du DSP sont multipliés par un signal issu d'scillateur local permettant de
transformer le signal numeérique en un signal RRv@leppe constante modulé en phase,

conservant ainsi I'information sur la phase.
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La transformation du signal de coordonnées cartésgen coordonnées polaires est
effectuée comme suit. Si I'on considére un signahé@rique (§) complexe, en bande de

base, owy. représente la pulsation de la porteuse RF, calssj#crit de la maniere suivante :

Sy (t) =1 (t).cos{art+ jQ t)sin(axt) (I1.1)

L’amplitude et la phase de ce signal sont aloréeSga:

A(t)=/12(t) +Q2(1)

(111.2)
¢ ()= arctan( _I?t()t)j
Les nouveaux signauy et Q, en coordonnées polaires s’écrivent :
{ lo(t)=cos(# (1))
_ (11.3)
Q (=sin(g (1)

En pratique, la transformation des coordonnéegsiarines en coordonnées polaires présente
I'inconvénient majeur d’introduire des perturbaspoe qui a pour conséquence d’augmenter
la largeur du spectre des signagt)let Qy(t) par rapport aux signaux I(t) et Q(t) [18]. Hte

maintenant possible d’exprimer le signal RF, s@it:S

Ske(t)=cos(g ) codert)-sin(g ) sin(crt) (I1.4)
Ske () =cos(we.t+¢ (1)) (I11.5)
Le signal RF obtenu est donc a enveloppe constam®dulé en phase. Il est ensuite
amplifié et modulé en amplitude par le module A@)I'équation (Il1.2) ce qui permet de
reconstruire le signal original.
L’amplification en bande de base du signal ensadili la technique de 'EER ne supprime pas
les problemes de largeur de la bande passanterdesloppe et du décalage entre le signal
contenant l'information de phase et le signal coaie I'information d’amplitude. Mais le
décalage dans le temps entre les signaux est y&réapilement grace a l'utilisation du DSP.
Néanmoins pour contréler parfaitement ces signkiaxidra sur-échantillonner le signal
d’enveloppe (A(t)). Le DSP devra ainsi étre capaeadonctionner a une fréquence dix fois
supérieure a la largeur de bande du signal RF.
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[1.5 Bilan sur 'EER

Le principal avantage de I'EER est I'obtention diemdement théorigue maximal trés
important (80%) et un maintien de ce celui-ci swte la plage de variation de la puissance
d’entrée. Alors qu’en pratique le rendement maxinasinde I'ordre de 54%. Une

amélioration de la linéarité peut également étterale mais cette amélioration est limitée a
des signaux ayant de faibles variations d’enveloppe

Un des points critique de 'EER est la récupérati@mveloppe a l'aide d'un détecteur a diode.
En effet la variation de la tension d’alimentatasl’amplificateur RF de puissance a l'aide
d’'un amplificateur BF polarisé en classe S ; njiest des plus linéaire lorsque la variation de
I'enveloppe du signal est importante. En effetsdpre I'enveloppe du signal atteint une valeur
proche de zéro, I'amplificateur RF de puissance fdoictionner en mode fortement saturé ;
ce qui introduit des distorsions importantes.

Cependant, lorsque le facteur de puissance cratessance moyenne (PAR : « Peak to
Average Ratio») du signal est relativement faildeyme dans le cas de la modulatiéf

DQPSK, les résultats en rendement et en linéaritétses intéressants [19].
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IIT. La Technique de Chireix

Cette technique a également été inventée dansiées 1930 [20]. Elle offre réellement une
approche différente au probleme du rendement defifanateurs de puissance. Des études et
implémentations récentes [21] soulignent les vrp@entialités que présente cette technique;

méme si a ce jour le nombre de réalisations ressdimité.

Dans la technique de Chireix, deux amplificateufs tRavaillant a un niveau de puissance
fixe, sont utilisés. Ces amplificateurs peuveng &rtement non-linéaires d’ou le nom de
LINC (amplification LInéaire avec des ComposantsilN@aires) parfois utilisé. Le schéma

de principe est illustré figure II-8.

Amplificateur
~_E® [ 5:(1)

Entrée RF Modulateur
E®) AM/PM

Ea(t)

Amplificateur

Figure ITI-8 : Schéma de principe de la technigue de Chireix [4]

L'élément clef d’'un amplificateur utilisant la tesfue de Chireix est le modulateur de phase,
qui convertit le signal d’entée E(t) modulé en atnde en deux signaux uniguement modulés

en phase (Ht) et B(t)) a amplitude constante.

E, (t)=cos(wt +¢)
E(t)=A(t).cos(wt)  donc (111.6)
E, (t)= cos(wt-¢)

Les signaux ainsi obtenus peuvent étre amplifiédgsadeux amplificateurs non-linéaires et
la modulation d’amplitude est restituée lors dddiition des signaux;8) et S(t). De plus, si
le signal d’entrée comporte également une modulateophase, cette modulation sera

reconstruite par I'addition des signauXtpet S(t) amplifiés en sortie.

De plus, n'importe quelle modulation de phase doaid’entrée a été omise dans l'analyse

mais traversera le systéme sans étre modifié f4kaaiveau final de distorsion en sortie de
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I'amplificateur dépend de la qualité du modulatéeiphase et non des amplificateurs RF qui

travaillent a enveloppe constante.

L’addition des signaux;f) et S(t) ne peut étre réalisée simplement a l'aide d@ombineur
conventionnel de puissance car les deux signausoREdéphasés. Si 'on modélise la sortie
de chaque transistor constituant les deux ampidica RF par un générateur de tension idéal,

il est alors possible d’écrire les tensions deisaxus la forme suivante :
S =S(cos¢ + jsin¢)
S =S(cosg - jsing)

La figure 111-9 représente une topologie de sgotissible a I'aide d'une charge commune

(1.7)

connectée entre les deux amplificateurs. La terdgosortie est alors une tension

différentielle (S-S;) prise aux bornes de la charge.

Wy

Ren

SO0 Q-

Figure ITI-9 : Circuit de sortie différentiel de la technigue de Chireix [4]

I

L’analyse de la formule (lll.6) permet de voir gagension RF aux bornes de la charge est
alors proportionnelle a sih. Si le déphasage produit par le modulateur esfuel:¢ = sin
Y(A(t)) alors la tension différentielle aux bornesle charge restituera la modulation

d’amplitude du signal d’entrée.

Les deux amplificateurs travaillant en régime sgtils pourront donc avoir une excursion de
tension maximale. Dans un cas idéal, 'amplitudéadension RF peut étre proche d’'une
tension sinusoidale lorsque les composantes agudnees harmoniques sont court-
circuitées.

Le déphasage introduit par le modulateur d’ampéitpdésent en entrée s'applique aux deux
tensions produites en sortie. D’aprés la figur®|lll est possible d’exprimer le courant de
sortie b par I'expression suivante :

V, -V
lo=—t—2 1.8
=R (1.8)
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La différence de phase entre les deux génératetnosluit une partie réactive dans la charge
vue par le premier générateur. La charge RF présent premier transistor s’exprime alors

de la maniéere suivante :

cosg + jsin R .
Z :V_\_'{lv_'RCH = W'RCH = ZCH (1_ JCOtan¢) (111.9)
1 2

Il est possible de représenter la charge RF vuéepggnérateur a I'aide d’éléments localisés,
Soit une résistance en série avec une capacitdalealeur dépend de I'angbecomme le

montre la figure I11-10.a.

RCH/2 (RCH/Z) sin? d)

ORI OF
T TXc-—RcH/(. T

(@) (b)

- _(Ren/4).sin2¢

(0]

Figure ITI-10 : Circuit de sortie vue par le générateur 1 série paralléle [4]

La condition pour que les deux signaux de sortierd@n phase correspond a un déphagage
de 90°, ce qui permet d’obtenir une amplitude dunalide sortie maximale et une charge

présentée purement réelle.

Lorsque le déphasagediminue, 'amplitude de la tension de sortie din@régalement. Dans
ce cas la charge n’est plus réelle et la partiginzare introduite a la charge RF a pour effet
de diminuer la puissance de sortie et donc le raedé

Si I'on effectue une transformation de la chargevl€& par le générateur 1 en un circuit
parallele (Figure I11-10.b), il est alors possildie compenser cette partie imaginaire a I'aide

d’un élément inductif discret sans affecter la restitution de modulation d’amplitude [4].

Il est possible d’effectuer la méme compensatigriasaharge RF vue par le deuxieme
générateur ou une compensation capacitive de méahaanque celle apportée au générateur

1. Le schéma complet de compensation est reprégute I11-11. Cette compensation exige
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une détermination rigoureuse des impédances dearmafion, puisque la valeur optimale de

'impédance de compensation a pour effet de madiéeagle ¢.

OLs

Wy

Ren

_
—
Ye

C

Dt

Figure ITI-11: Circuit de sortie complet compensé

Si 'admittance de compensatiorYou Yc; est trop faible, la compensation sera optimale

pour une faible valeur de I'ang¢ecorrespondant a une faible amplitude du signal

d'enveloppe. La technique de Chireix permet d’abtemrendement maximum de 78.5% sur

une plage de variation de la puissance de sorti®diB [22].

Un des points négatifs de cette technique esffiauié de réalisation du modulateur

d’amplitude d’entrée. De plus les compensationy@eten pratique entrainer une restriction

de la bande passante de I'amplificateur.
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IV. Conclusion sur les Techniques a fort Rendement

Différentes techniques permettant d’amplifier ugnai a enveloppe variable ont été
présentées dans ce troisieme chapitre. La théeresltechniques, pour maintenir ou
augmenter le rendement lors de I'amplification RFs@jnaux a enveloppe variable, est bien

établie dans la littérature depuis plusieurs desiannées.

A I'époque, et encore aujourd’hui, dans certairgdieations, I'élément principal servant a
I'amplification, était le tube a ondes progressifEQP) qui présente de faibles variations de
fonction de transfert en amplitude AM/AM et de cersion de phase AM/PM pour des
niveaux de sortie éleves. Les récents progrésraretde technologies nous permettent

maintenant d’utiliser au mieux ses techniques plesrapplications a I'état solide.

Ces techniques ont clairement des applications iitaptes dans les systemes de
communications modernes, que ce soit pour descapipins mobiles ou pour les
amplificateurs de puissance des stations de basgdq@es expérimentations ont démontrés
des résultats plutbt encourageants pour certaipatre elles, mais le nombre d’applications

reste encore limité.
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Récemment, des techniques de modulation caradsérizdr une enveloppe variable
ont été développées dans le but d’améliorer I'oatiop spectrale des systemes. Dans
d’autres cas, il est intéressant de commuter leanivde sortie de I'amplificateur si la
puissance a fournir doit étre inférieure au niveeaximum. L’amplification de ces signaux a
enveloppe ou niveau variable conduit a un rendems@npuissance ajoutée globalement

faible.

Afin d’amplifier un signal tout en maintenant umdement optimal pour une variation
ou un recul (« backoff ») en puissance, il est jpdessl’utiliser une variation de 'impédance
de charge. L'utilisation de la technique Doherty permettre de modifier I'impédance de
charge de I'amplificateur en fonction du niveausignal et ainsi d’augmenter le rendement
sur une plage de variation importante de la pusade sortie. Cette catégorie
d’amplificateurs utilise des topologies différentds celles couramment utilisées pour les
amplificateurs conventionnels telles que la misgaralléle de cellules amplificatrices et/ou
I'utilisation de plusieurs étages.

L'objectif de ce quatrieme chapitre est de présested’appliquer la technique
Doherty. Une étude sera présentée afin de traéeollition du rendement pour différents
niveaux de puissance et différentes combinaisossadeplificateurs principal et auxiliaire.
Dans une seconde partie, nous présenterons Isatiah d’'un amplificateur Doherty puis
nous proposerons d’'améliorer les performances erifimat le fonctionnement de

I'amplificateur auxiliaire en fonction du niveau gaissance.
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I. Théorie

I.1 Doherty & Deux Etages

1.1.1 Principe de Fonctionnement

Les performances d’'un amplificateur sont génératdrdéterminées par I'impédance
de charge présentée en sortie des transistorddliechnique Doherty permet de modifier
cette impédance de charge en fonction du niveaupwiesance d’entrée, grace a la
combinaison de deux amplificateurs, principal etilaire, ainsi que de deux lignes quart
d’ondes d’'impédances caractéristiquesel Z . Cette technique fut inventée par W. H.
Doherty en 1936 [2] et était utilisée a I'origineys moduler un signal en amplitude dans les
amplificateurs a tubes. La figure IV-1 représemtes¢héma de principe d’'un amplificateur
Doherty.

. LigneA/4
Entrée Pl

Zc
Principal

LigneA/4

ZciN Ren

Auxiliaire

Figure IV-1: Circuit d'analyse de la technigue DOHERTY

Le premier quart d’onde placé en sortie de I'ang@ifeur principal est indispensable
pour réaliser la transformation d’'impédance nédessau maintien du rendement sur une
plage de variation importante de la puissance deesiais, il introduit un déphasage de 90°
gu’il va falloir compenser. Le second quart d’'ondiacé en entrée de I'amplificateur
auxiliaire permet de compenser le déphasage eggrsiinaux des deux amplificateurs. Ce
quart d'onde peut étre remplacé par un coupleurithgl0-90°. Ainsi la recombinaison en

phase des signaux de sortie des deux amplificagstifsossible.
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Le principe de fonctionnement est le suivant :

v a faible niveau de puissance d’entrée, seul I'diogleur principal fournit de la

puissance, 'amplificateur auxiliaire est éteint,

v' a niveau de puissance moyen, I'amplificateur @aixd commence a conduire et
fournit de la puissance, alors que I'amplificatpuncipal devient de plus en plus
saturé. La mise en conduction de I'amplificateuxiltaire permet une modification

de I'impédance de charge présentée a I'amplificgtancipal,

v a fort niveau les deux amplificateurs sont saturés

I.1.2 Détermination des Impédances de Charge vuesap les deux
Amplificateurs

Si I'on considére les deux transistors seulementeuat effet fondamental, c’est a dire
une source de courant commandée en tension, lataifanalyse de la technique va devenir
celui présenté sur la figure IV-2. L’analyse dedegnier va nous permettre de connaitre les

valeurs des impédances de charges présentéesue ¢hatgistor.

ém
)

', Ligne A/4 I, !

1 .

Va RcH

i

Principa ZdAuxiliaire

Figure IV-2 : Circuit de détermination des impédances

Ip représente le courant de sortie du transistotadeplificateur principal etd celui de

I'amplificateur auxiliaire.
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Les relations entre les courants et les tensions, accés d'une ligne de transmission
d’'impédance caractéristique: 2t de longueur « | » peuvent s’écrire sous la éomatricielle
suivante :

V1l [ cos@ jz.sinAdl|l V2

=|1sinA cosf
11 Z -12

(IV.1)

Or pour une ligne de transmission quart d’ondd)(le termeBl est égal av2. Ce qui
permet d’écrire la relation matricielle suivante :
V1 0 jZe V2

= o I (IV.2)
11| [ Zc ~12

De plus, les conditions de fermeture aux acces tigrie quart d’'onde sont :

(IV.3)

12=~(1, +22)

Rex

Si maintenant, on exprime les impédances @dZdy vues respectivement par les

sources de courant du transistor principagl €t de I'auxiliaire (4).

de :%

P

(IV.4)

ZdA :V_2

A

A partir de I'écriture matricielle (IV.2) et des pé@dances vues par les sources de
courant de l'amplificateur principal et auxiliair@V.4), il est possible d’exprimer les

impédances vues par les sources de courant deniamaauivante :

2
zd, =% —jz ta
RCH I P
(IV.5)
zd, =-jZ 2
IA
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L’'analyse des expressions (IV.5) permet de constate les impédances de charges
des deux amplificateurs seront purement réelles poudéphasage de 90° entre les courants
de drain de I'amplificateur principal et auxiliair€e déphasage sera obtenu a l'aide d’'une
ligne de transmission quart d'onde placée en emtedéamplificateur auxiliaire. L'utilisation
d’'un coupleur hybride est envisageable, ce qui perem méme temps d’obtenir un taux
d’onde stationnaire (TOS) élevé en entrée [3] etdéiser la division de puissance.

1.1.3 Evolution des Impédances de Charges des de@rplificateurs

Pour un fort niveau, c’est a dire a la puissanceimale, les deux amplificateurs sont
saturés et leur courant de drairet |y sont égaux. En supposant une taille et une patars

identique des deux amplificateurs, les chargesgmualors étre exprimées par :

_Ze

Zd
" Ry

ZC
(IV.6)

Si Zc = 2.R-y alors, les deux amplificateurs auront la mémegmarésentée sur leur
drain respectif. Dans ce cas, les deux amplifigatéanctionnent ensemble pour délivrer un

maximum de puissance de sortie.
Zd, =zd, = 2R, (IV.7)
Pour un faible niveau d’entrée, si 'amplificateauxiliaire est pincé, le courary ést

nul. Par conséquent la charge présentée en sertiardplificateur principal devient égale a

4.Rcy et 'impédance de charge vue par I'amplificateuxikaire est un circuit ouvert.

Cette variation d'impédance d’un rapport deux, ragltit sur le cycle de charge de
I'amplificateur par une variation en fonction dweau de puissance d’entrée, comme illustré
figure IV-3.
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|dsA

2.Rcy
. Puissance d’entrée élevée

4.Rch
7 Puissance d’entrée faible

‘ SN

T T i

‘\7ds

Figure IV-3 : Evolution du cycle de charge en fonction du niveau de puissance

Pour des niveaux de puissance compris entret Ryax, 'impédance de sortie vue par
I'amplificateur principal varie de 44 a 2.Ry et du circuit ouvert a 248 pour
I'amplificateur auxiliaire. L’amplificateur auxilise se comporte comme une charge active

pour I'amplificateur principal.

Il est donc intéressant d’avoir un fonctionnemehigue I'amplificateur auxiliaire soit
bloqué a faible niveau et devienne passant poaleinent fonctionner comme I'amplificateur
principal. Ce niveau de puissance ou I'amplificatauxiliaire passe de I'état bloqué a la

conduction est appelé communément point de trangiti

Le tableau IV-1 illustre les modes de fonctionnemées deux amplificateurs en

fonction du niveau de puissance.

Mode de fonctionnement de Mode de fonctionnement de

Niveau de puissance

I'amplificateur principal I'amplificateur auxiliaire
Puissance < R Source de courant commandé Eteint
Py < Puissance < Rax Saturé Source de courant commandéde
Puissance = Rax Saturé Saturé

Tableau IV-1 : Différents modes de fonctionneméant dmplificateur DOHERTY
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I.1.4 Détermination de I'impédance Caractéristiquede la Ligne Quart
d’'onde de Sortie
Dans cette partie, nous allons chercher a déterntieepression de l'impédance
caractéristique de la ligne quart d’'onde de soffiette détermination suppose que les deux
amplificateurs sont polarisés en classe B et gu#ésivrent leur puissance a une charge
résistive. Si les transistors principal et auxi@asont de méme taille, ils délivrent a fort niveau

le méme courant.
o] =14 (IV.8)
Afin que les deux transistors délivrent la mémesgaimce a fort niveau, ils doivent
avoir la méme impédance présentée sur leur drapeosf :
Zd, =zd, (IV.9)

D’apres I'équation IV.7, 'impédance caractérisgqie la ligne quart d’'onde de sortie,

permettant d’obtenir la méme impédance a fort nivest donnée par :

Z. =2R,, (IV.10)

Si maintenant, I'on veut généraliser I'expressienl’dnpédance caractéristique de la
ligne quart d'onde de sortie quelque soit la tailletransistor auxiliaire, on peut considérer un
transistor den fois la taille du principal. Les courants a forveau s’écrivent de la maniere

suivante :
1, =nllg| (IV.11)
A fort niveau, le transistor auxiliaire délivre fois plus de puissance que le principal,

donc les impédances présentées sur les drainsedegrdnsistors s’expriment de la maniére

suivante :

zd, = nzd, (IV.12)

D’aprés les équations IV.6, 'impédance caractéust de la ligne quart d’onde de

sortie est alors donnée par :

Ze =[1+n)Ry, (IV.13)
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[.1.5 Calcul du Rendement Total

L’évolution du rendement se décrit en trois parties correspondent aux différents

modes de fonctionnement de I'amplificateur Doherty.

I.1.5.1 Fonctionnement en dessous du Point de Transition (a)

L’amplificateur principal est polarisé en classecB,qui permet d’obtenir un courant
demi sinusoidal et se comporte comme une sourceutant en fonction du niveau d’entrée.
L’amplificateur auxiliaire est éteint. La saturatiale I'amplificateur principal intervient
lorsque sa participation a la puissance créte diesye est maximale, c’est a dire tant que
Ve, <aV,,. Vp représente la tension aux bornes de I'amplificaterncipal et \p
représente la tension d’alimentation des ampléiges. La figure 1V-4 illustre le
fonctionnement,d représente le courant délivré a la fréquence fimetdale par le transistor

principal.
Ligne A/4
Zc

IP VP RCH VCH

Figure IV-4 : Circuit danalyse de la technigue Doherty pour un fonctionnement

en dessous du point de transition

La puissance délivrée par I'amplificateur principal la fréquence fondamentale

s’exprime de la maniére suivante :

_ 1V,

P.op== V.14
TN (IV.14)

Comme le courant est demi sinusoidal (classe Bpueant continu de I'amplificateur

principal s’exprime par la relation suivante :

(IV.15)
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D’aprés I'équation 1V.15, il est possible d’exprimle courant du transistor principal
(Ip) en fonction de la tension aux bornes de la ch@rgg) de la maniére suivante :

I, = Ven (IV.16)
ZC

Donc I'expression du rendement s’exprime de la granguivante :

PfoP _ ZoNVew
Poce 4 RenVip

n= (IV.16)

Si les deux amplificateurs sont de méme tailleagrés I'équation IV.11, I'expression

du rendement devient :

n =Evﬂ (IV.17)
2Vpp

I.1.5.2 Fonctionnement au dessus du Point de Transition (a)

L’amplificateur principal est saturé et se compadenme une source de tension fixe
de valeur \bp. L'amplificateur auxiliaire est polarisé en clagdet se comporte comme une
source de courant commandée. La figure V-5 ileude principe de fonctionnement, |

représente le courant délivré a la fréequence foretdae par le transistor auxiliaire.

LigneA/4

Zc

Figure IV-5 : Circuit danalyse de la technigue Doherty pour un fonctionnement

au dessus du point de transition

D’apres I'équation V.5, il est possible d’exprimé& tension aux bornes de la
résistance de chargey comme suit :

_ Voo
Ven = Rex (l At Z_J (IvV.18)

C
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Le courant étant demi sinusoidal (classe B) etrdapéquation 1V.16 les courants

continus délivrés par les transistors principalaekiliaire s’expriment par les relations

suivantes :

DC,Auxilaire

2 Vew

DC Principal — _

T Z

=z£vm V—J
T\ Reyy Zc

(IV.19)

La puissance de sortie délivrée a la charge, @étpénce fondamentale est donnée par

I'expression IV.14. Par conséquent le rendemenxipsime par la formulation suivante :

P, T

/7:

I:)DC,P + I:)DC,A

=7 (IV.20)

Si les deux amplificateurs sont de méme tailleagrés I'équation IV.11, I'expression

du rendement devient :

—
2 3V,

(VCH /VDD )2
-1

(IV.21)

VDD

I.1.5.3 Fonctionnement a Puissance Maximale

Les amplificateurs principal et auxiliaire foncti@nt en zone saturée dongxMend

vers Vpp et le rendement est maximum.

(IV.22)

[.1.6 Evolution du Rendement Total

La figure IV-6 représente I'évolution calculée dendement lorsque les transistors

principal et auxiliaire sont de méme taille en ficmw du rapport de la tension aux bornes de
la charge sur la tension d’'alimentationc(¥V/pp). De plus, sur la figure IV-6 est représentée

la variation du rendement lorsque la taille dexifaire est le double de celle du principal.
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Rendement (%)

—&— Principal et Auxiliaire de méme taille
—l— Auxilaire 2 fois la taille du Principal -

—— Amplificateur Classique polarisé en Classe B

0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1

Figure IV-6 : Evolution du rendement d'un amplificateur DOHERTY deux étages

Sur la figure V-6, il faut noter que le rendemémblue linéairement jusqu’au point de
transition 1), puis il décroit lorsque I'amplificateur auxiliaientre en conduction et enfin il
augmente jusqu’a atteindre le rendement maximunb{Ba la puissance créte. Pour un
recul du niveau de puissance, la valeur de ce mede est supérieure a celle d'un

amplificateur classique polarisé en classe B serlarge dynamique de puissance.

Selon la taille du transistor auxiliaire, la courte variation du rendement total en
fonction du niveau de puissance a une forme diftéret le point de transition sera déplacé.
Le choix de la taille du transistor auxiliaire vapgndre de I'application et de la forme du
signal a amplifier. Le point de transition peueé&leplacé selon le facteur de puissance créte a
puissance moyenne (PAR : « Peak to Average Ralws)gnal a amplifier.

Le but étant d’avoir le maximum de rendement c@wasgant a la puissance moyenne
de ce signal a amplifier. L’ajustement du pointtigasition va permettre d’obtenir une plage

de variation ou le rendement sera maximum.

Par exemple, si le signal a amplifier a un PAR &Jd& point de transition devra étre
faible afin de maximiser le rendement a faible aiveC'est-a-dire qu’il faudra concevoir un
amplificateur Doherty avec un transistor auxiliadfane taille supérieure a celle du principal.

Mais dans ce cas, le rendement a tendance a dinfortement apres ce point de transition.
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La figure IV-7 représente I'évolution de la puissande sortie de I'amplificateur
principal, de I'amplificateur auxiliaire et la psence de sortie totale en fonction du rapport de
la tension aux bornes de la charge sur la tensaiiméntation (\énw/Vpp) lorsque les deux
amplificateurs sont de méme taille. A fort niveda, puissance de sortie des deux
amplificateurs est identique.

1,2 T T T
| | |
| | |

104 - ————p - —&— Ps Principal
—l— Ps Auxiliaire
—a&— Ps Total

Puissance (W)

T
|

|

|
-
|

|

|

|
-
|

|

|

|
-
|
|

0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
VCH/VDD

Figure IV-7 : Evolution de la puissance d'un amplificateur DOHERTY deux étages

La figure IV-8 représente I'évolution de la puissande sortie de I'amplificateur
principal, de I'amplificateur auxiliaire et la pgence totale en fonction du rapport de la
tension aux bornes de la charge sur la tensiomtEatation (\en/Vpp) lorsque la taille de
l'auxiliaire est le double de celle du principal. I'8npédance caractéristique de la ligne de
transmission quart d’'onde est égale a deux forgdasstance de charge et d’apres I'équation

IV.13, a fort niveau les impédances de charges paesamplificateur principal et auxiliaire
sont :

zd, =3R,,
(IV.23)
Zd,. = § RC
A 2 H

La différence entre ces impédances est due awqdi&gt fort niveau I'amplificateur
auxiliaire délivre le double de puissance par rapadamplificateur principal.
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1,2

__| —e—Ps Principal | -
—— Ps Auxiliaire

Puissnace (W)

Figure IV-8 : Evolution de /a puissance d'un amplificateur DOHERTY deux étages

[.2 Doherty a Trois Etages

1.2.1 Principe

Il est possible d’ajouter un troisieme étage attacture de base de I'amplificateur
Doherty. Cet ajout permet de déplacer le premiéntpde transition le plus bas possible et
d’augmenter la plage de variation ou le rendemshimraximum. La figure IV-9 représente le

schéma de principe d’'un amplificateur Doherty &tétages.

Entrée Ligne A/4
Principal
LigneA/4
Al
1°" Auxiliaire LigneA/4
Zco
Ligne A/4
A2
R
2° Auxiliaire o

Figure IV-9 : Circuit danalyse d'un amplificateur Doherty trois étages
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Dans cette configuration, deux points de transigaistent et peuvent étre déplacés
selon le signal a amplifier. Les deux points degition sont définis comme étant I'entrée en
conduction du premier amplificateur auxiliaira;) et I'entrée en conduction du second

amplificateur auxiliairedy).

Le tableau IV-2 résume les différents modes detfonoement des amplificateurs en

fonction de la variation du niveau de puissance.

Niveau de B . 1°" amplificateur 2% amplificateur
. Amplificateur principal . e
puissance auxiliaire auxiliaire
Faible Source de courant Eteint Eteint
commandeée
Moyen Saturé Source de courant Eteint
commandeée
Elevé Saturé Saturé Source de courant
commandeée
Maximum Saturé Saturé Saturé

Tableau IV-2 : Différents modes de fonctionnement dun amplificateur DOHERTY 3 étages

Dans l'article [4], Raab démontre que les impédamtas deux lignes quart d’'onde de

sortie peuvent étre calculées de la maniere swgvant

Ren
yA—
< a a,
(IV.24)
Zep =t

0, représente le point de transition entre I'amgdiféur principal et le premier

amplificateur auxiliaire eti, représente le point de transition entre premieleesecond

amplificateur auxiliaire.
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[.2.2 Calcul du Rendement Total

L’évolution du rendement total de I'amplificateueuyt étre décrite en quatre parties,
correspondantes aux difféerents modes de fonctioenerde I'amplificateur Doherty. Le
rendement va pouvoir étre exprimé en fonction dasibns d’alimentation des amplificateurs

(Vpp) et de la tension aux bornes de la charge deeq®fiiy).

I.2.2.1 Fonctionnement en dessous du Point de Transition (a;)
L’amplificateur principal est polarisé en classetBe comporte comme une source de
courant commandée. Les deux amplificateurs audbasont éteints, en dessous du point :

Ve, <a, V- Lafigure 1V-10 illustre le fonctionnement leprésente le courant délivré a la

fréequence fondamentale par le transistor principal.

Ligne A/4 Ligne A/4
) —c)
ZCl Zcz

lp V . VcH
CH

Figure IV-10 : Circuit d'analyse de la technigue Doherty trois étages pour un fonctionnement

en dessous du premier point de transition

Le courant étant demi sinusoidal (classe B), lerarducontinu de I'amplificateur

principal s’exprime par la relation suivante :

21,

| o =P
DC Principal
7l

(IV.25)

D’aprés I'équation 1V.2, il est possible d’exprimercourant du transistor principal a la

fréquence fondamentale)let le courant dans la chargedl) de la maniére suivante :

l, =

v
ZCl
(IV.26)

I RCH

v
ZCZ
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D’apres les équations 1V.26 et 1V.27, il est poksiiexprimer le courant du transistor
principal a la frequence fondamentalg) @n fonction de la tension aux bornes de la charge

par la relation suivante :

lp = @Vﬂ (IV.27)
ZCl RCH
La puissance de sortie délivrée a la charge a&tpunce fondamentale est donnée par
I'expression V.14 et d’apres les impédances des tignes quart d’'onde de sortie (1V.25), le

rendement s’exprime par la formulation suivante :

PfoP _ Ve
Poce 40,V

n= (IvV.28)

I.2.2.2 Fonctionnement entre les deux Points de Transition (a; & az)

L’amplificateur principal est saturé, le premier @ificateur auxiliaire entre en
conduction et se comporte comme une source de mow@mmandée et le second
amplificateur auxiliaire est éteint. La tension dotnes de la charge RF est comprise entre
a, Vyp <V, <a,V,,. La figure IV-11 illustre le principe de fonctioament, p et I
représentent les courants délivrés a la fréequesragainentale respectivement par le transistor

principal et le premier auxiliaire.
LigneA/4 Ligne A/4
Zcy Zco

IP IAl VCH
RcH

Figure IV-11: Circuit danalyse de la technigue Doherty trois étages pour un fonctionnement

entre les deux points de transition
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D’apres I'équation 1V.27, il est possible d’exprime courant du transistor principal

(Ip) et du premier auxiliaire (1) a la frequence fondamentale de la maniére swgvant

2
|P:—ZCZ [Vﬂ-'-l“]
ZCl'RCH C1 (IV 29)

Voo
Ze

I a

Ve _
Ze,

Compte tenu, de la forme demi sinusoidal du coy@asse B), les courant continus
de I'amplificateur principal et du premier auxihais’expriment de la méme maniere que dans
la formulation 1V.26. La puissance de sortie délevia la charge a la fréquence fondamentale
est donnée par I'expression 1V.14 et d’apres lgseances des deux lignes quart d’'onde de
sortie (IV.25), le rendement s’exprime de la mamguivante :

I:)fO

[7: =

I:)DC,P + I:)DC,Al

(VCH /VDD) (|V30)

I

Ve
(0’1 +a2) -a,.a,
DD

I.2.2.3 Fonctionnement au dessus du Second Point de Transition (az)

L’amplificateur principal et le premier auxiliaisont saturés. Le second amplificateur

auxiliaire entre en conduction et se comporte comme source de courant commandée. La
tension aux bornes de la charge RF est comprise enlV,, <V, <V,,. La figure IV-12

illustre le principe de fonctionnement, lla; et la, représentent les courants délivrés a la
fréquence fondamentale respectivement par le stmsprincipal, le premier et le second

auxiliaire.

LigneA/4 LigneA/4

% Zcy % Z :
C2 VCH
|p IAl IAZé RCH

Figure IV-12 : Circuit d'analyse de la technigue Doherty trois étages pour un fonctionnement

au dessus du second point de transition
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D’apres I'équation V.27, il est possible d’exprime courant du transistor principap)ldu

premier (h;) et second auxiliaire {}) a la fréquence fondamentale de la maniére swgvant

I - VDD
P
ZCl

_Vou Voo (IV.31)
ZCZ ZCl

I nt

Compte tenu, de la polarisation en classe B (leatduest demi sinusoidal), les
courant continus de I'amplificateur principal etsdauxiliaires s’expriment de la méme
maniere que dans la formulation IV.26. La puissadeesortie délivrée a la charge a la
frequence fondamentale est donnée par I'expre$gidd et d’apres les impédances des deux

lignes quart d’onde de sortie (1V.25), le rendenmgexprime de la maniere suivante :

Pro _n (VCH Noo )2
Poce ¥ Pocar t Pocaz 4 (1+ a, )VCH

DD

n= (IV.32)

I.2.2. 3 Fonctionnement a Puissance Maximale

L’amplificateur principal et les deux amplificatsuauxiliaires fonctionnent en zone
saturée donc ¥, tend vers ¥p et a partir de I'équation (1V.33) I'expression tkndement
devient :

P
n=—" :’ZT = 785% (IV.33)

DC
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[.2.3 Evolution du Rendement Total

Le tableau IV-3 représente les valeurs des pomtsashsitionsq; & o) selon la taille
de I'amplificateur principal et des deux auxiliare

Points de transition

Taille des Amplificateurs

o o> Principal 1% Auxiliaire  2° Auxiliaire
1 0.33 0.66 1 2 1.5
2 0.25 0.5 1 3 4
3 0.36 0.71 1 1.75 1.15
4 0.5 0.75 15 1.5 1
5 0.39 0.67 1 1.55 1.25

Tableau IV-3 : Valeurs de a; et a; pour différentes tailles des amplificateurs

constituant lamplificateur DOHERTY 3 Etages

La figure IV-13 représente I'évolution du rendemenin amplificateur Doherty a

trois étages (cas n°2) en fonction du rapport deraion aux bornes de la charge RF et de la

tension d’alimentation\{-,/Vop ). Les courbes présentées sur la figure IV-13 pttemiede

comparer I'’évolution du rendement dans différeats c

80

Rendement (%)
N
o

—&— Doherty 2 étages Principal et Auxiliaire de ménilet
—— Dobherty 2 étages Auxiliaire 3 fois la taille duriipal

10 4 —a&— Doherty 3 étages cas n°2
= = Amplificataur classqiue polarisé en classe B
O . T T T T T T
0 0,1 0,2 0,3 0,4 0,5 0,6 0,7 0,8 0,9 1
Ven/Vop

Figure IV-13 : Evolution du rendement d'un amplificateur DOHERTY trois étages
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Il faut noter que le rendement évolue linéairenjgsu’au premier point de transition
(ay). Cette évolution du rendement permet de veérgfiex I'on retrouve bien les deux seuils de
déclenchement des deux amplificateurs auxiliaices& o). Le rendement est maintenu a

une valeur proche du maximum théorique (78.5 %)serplage de variation importante.

La figure IV-14 représente I'évolution du rendemdatl’amplificateur Doherty selon
les cing cas du tableau 1V-3. Selon la taille dewldicateurs constituant I'amplificateur
Doherty, la plage de variation ou le rendementneaximum différe. De plus, les valeurs
minimales du rendement sur cette plage de variaton différentes. Plus le nombre d’étages
constituant 'amplificateur Doherty augmente, plesendement se rapproche du maximum

théorique de 78.5% en classe B pour tous les nwdaypuissance apres le premier point de
trnasistion.

Rendement (%)

VCH/VDD

Figure IV-14 : Evolution du rendement d'un amplificateur DOHERTY trois étages

- 122 -



Chapitre IV La TECHNIQUE DOHERTY : AMPLIFICATEUR A HAUT RENDEMENT

Afin de pouvoir comparer les variations du rendenpenur les différents cas, la figure
IV-15 représente la variation du rendement moydonsa plage de variation de la puissance
du signal par rapport a la puissance maximale oesidérant une répartition uniforme de la

puissance.

Rendement moyen (%)

MRS 2 ANGRTS, 24

A
v
7N

—®—Cas nd 55
Doherty 2 étages Principal et Auxiliaire de méme taille
= = Doherty 2 étages Auxiliaire 2 fois la taille du Principal

‘ 1 1 1 1 1 1 1 50

-20 -18 -16 -14 -12 -10 -8 -6 -4 -2 0

Plage de variation de Ps par rapport a Ps Max (dB)

Figure IV-15 : Evolution du rendement d'un amplificateur DOHERTY trois étages pour une

répartition uniforme de la puissance

Nous pouvons constater que dans le cas d’'un aogibfir Doherty deux étages, il n’est pas
judicieux d’augmenter la taille de I'amplificateauxiliaire car cela entraine une diminution

de la plage de variation du signal ou le rendemmeayten est maximum.

Pour un signal ayant une dynamique de puissanterdee de 6 dB, il sera préférable de
prendre le cas n°4, c'est-a-dire choisir la taidd’amplificateur principal et du premier

auxiliaire 1.5 fois celle du second amplificateukidiaire.
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II. Etat de I'Art des Amplificateurs Doherty

Dans ce paragraphe, est proposé un état de I'anivaau des performances en termes
de rendement et de linéarité des amplificateurpudgsance, utilisant la technique Doherty,
publiés a ce jour. Les réalisations d’amplificatede puissance utilisant la technique Doherty

ne sont pas a ce jour trés nombreuses dans latitté.

[I.L1 Les Principales Publications sur la TechniqueDoherty avant
2003

En 1994, la publication de R.J. McMorrow [5] présena réalisation d'un
amplificateur a I'état solide utilisant la technegDoherty. Le prototype utilise des transistors
PHEMTs présentant un développement de grille>xd®6 pm sur un substrat en alumine et la
fréquence de travail est de 1.37 GHz. Les résutthtenus sont un maintien du rendement
autour de 60% pour un recul de la puissance deestet 5.5 dB par rapport au point de
compression a 1 dB (). Une amélioration de 27 points sur le rendemebt5adB de
« backoff » est obtenue par rapport a un ampléigaclassique polarisé en classe B et 20

points pour un recul de 10 dB de la puissance, oeitiostré sur la figure IV-16.

NG

g ; |

= e » —~T1

1) &0 S0

0 ,r"/ e

-g - //' g

E " / /r"‘

.8 -/ M/D“- I i 1
T 20 ——— Micrewave Doherty

° "1 .

< 1o — O Class B amplfles

o . + i ¥ ;

% 12 14 14 18 20 a2 34 246 28 30
= Output Power (dBm)

Figure IV-16 : Evolution du rendement en puissance ajoutée en fonction

de la puissance de sortie pour un signal CW [5]
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La publication de C. F. Campbell [6] en 1999 préseta réalisation d'un
amplificateur Doherty en technologie MMIC et ladu&nce de travail est de 18 GHz. Les
transistors utilisés sont des pHEMTSs présentardéweloppement de grille de ¥0100 pum.
C’est la premiére publication étudiant I'évolutidn rendement en puissance ajoutée et de la
linéarité d’'un amplificateur Doherty en fonction sdeconditions de polarisation de
I'amplificateur auxiliaire. La figure 1V-17, représte I'évolution du rendement en puissance

ajoutée et de la puissance de sortie en fonctiamadau d’entrée.

45
— Vpeak =-1.5V
40 1| ——Vpeak =-14v _
—— Vpeak =-13V % PAE g~
35 || ——Vpeak=-12V g7
- Vpeak=-1.1V

30 -
25

20 |
15

10

2-Tone % PAE and Total Pout (dBm)

5

2 4 0 8 10 12 14 16 18
Total Input Power (dBm)

Figure IV-17 : Evolution du rendement en puissance ajoutée en fonction

de la puissance d'entée pour un signal biporteuse [6]

L’évolution de I'intermodulation d’ordre 3 (IMD3)skéreprésentée sur la figure 1V-18.
Les résultats expérimentaux avec un signal d’eriijgerteuse montrent une amélioration du
rendement en puissance ajoutée de 40 points aitéhéanstante (24 dBc d’'IMD3 et 45 dBc
d’'IMD5).

Dans cette publication, il est démontré par la meegue le fait de pincer fortement le
transistor auxiliaire a faible niveau, permet d&bt un meilleur rendement a fort niveau et

une amélioration de la linéarité a faible niveau.
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3rd Order C/1 (dBc)
W
=
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17

1

19

21
Total Output Power (dBm)

23 25

Figure IV-18 : Evolution du C/I; en fonction de la puissance de sortie [6]

En 2000, K. W. Kobayashi [7] présente la réalisaten technologie MMIC du
premier amplificateur utilisant des transistors DFBen InP, présentant une meilleure
linéarité par rapport aux transistors pHEMTSs. Gapkficateur fonctionne dans la bande de
18 a 21 GHz. La figure 1V-19 représente I'évolutidun rendement en puissance ajoutée et de

I'intermodulation d’ordre 3 en fonction de la pw@sse de sortie pour différentes valeurs du

courant de polarisation du transistor auxiliaire.
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Figure IV-19 : Evolution du RPA et du C/I; en fonction de la puissance de sortie
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Le rendement en puissance ajoutée ne dépassespa8ie et en comparaison a un
amplificateur polarisé en classe A, le gain en eemeht n’est que de 2 a 3 points ce qui n'est
pas tres intéressant. Par contre, cet amplificddetnerty montre une forte amélioration de la
linéarité de I'ordre de 10 dBc pour une zone desgance moyenne lorsque le courant de

polarisation de I'amplificateur auxiliaire est fhb

En 2001, M. lwamoto [8] propose pour réaliser urplficateur Doherty, ayant un
rendement en puissance ajoutée plus élevé a failau, d’utiliser un transistor auxiliaire de
trois fois la taille du transistor principal. L'exision de la technique Doherty est appliquée
sur un amplificateur a base de transistors bipsdaa hétérojonction (TBH) en InP/GaAs
présentant un développement de grille de 840 umMd360 um respectivement pour le

transistor principal et auxiliaire pour une fréqoeme travail de 950 MHz.

La figure 1V-20 représente I'évolution du rendemeuatur I'amplificateur Doherty
ainsi que pour un amplificateur classique en famctie la puissance de sortie. Les résultats
obtenus sont intéressants ; pour un recul de sspoce de sortie de 10 dB le rendement est
de 43%, ce qui représente un amélioration de 2Wtpgar rapport a un amplificateur
classique optimisé en rendement. De plus, la litéde cet amplificateur reste en dessous de

-40 dBc pour 'ACPR1 et en dessous de -52 dBc p@&EPR2 pour tous les niveaux de

puissances.
Pld.B
60 Py
[—ooreny] © bbb
50 {-{= = = 'Control|---4------F------ DT SECEE s
_— ' ' E '
3 40 |----- boonos oo Rl JLILE T TPTPT Rt
S | I I
?_; i ‘ 1 :
T e A L A N
2 f ! : :
L i | :
=2 [ [ SIS S S P
L r 1 ! |
: P N
L A e ™ o Sk D e E R
C : : |

Figure IV-20 : Evolution du rendement en fonction de la puissance de sortie [8]
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II.2 Les Différentes Publications Récentes sur ladchnique Doherty

Depuis le début de l'année 2003, le nombre de gafddins concernant les
amplificateurs Doherty est presque plus importarg gendant les cinq années précédentes.
L’augmentation des publications sur le sujet momwje de nombreux laboratoires dans le

monde travaillent sur cette technique.

L’originalité du papier présenté par Y. Yang [9kide dans le fait d’augmenter la
taille de I'amplificateur auxiliaire non pas a tiai d’'un transistor ayant une taille double ou
triple mais d’associer plusieurs transistors de méalle en parallele. Les transistors utilisés

sont des LDMOS en silicium et la fréquence de itas de 2.14 GHz.

Les résultats de mesures montrent une amélioraéof0 dB de 'ACLR pour une
puissance de sortie de 30 dBm lorsque I'amplifisatBoherty utilise un amplificateur
auxiliaire constitué d’'un ou deux transistors emaf)@e par rapport a un amplificateur
conventionnel constitué d'un ou deux transistorgarallele. La figure 1V-21 illustre cette

amélioration.

Class AB - one
1 ¢ Doherty - one
=30 e=eeee Class AB - two

[
[
&
a2 1 X Doherty - two ‘."

sae®

ACLR (dBc)

16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36
Pout (dBm)
Figure IV-21 : Evolution de I'ACLR en fonction de la puissance de sortie [9]
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Maintenant, si l'on s’intéresse au rendement ensgaumice, c'est I'amplificateur
Doherty qui présente une meilleure caractéristigerapport a un amplificateur classique.
En effet, le rendement en puissance ajoutée esicnénée 6.5% lors de I'utilisation d’'un

amplificateur Doherty par rapport a un amplificatelassique polarisé en classe AB. La

figure 1V-22 illustre cette amélioration.

30
............................................................................ m
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iy X Doherty - two &
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104
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o | ] T ) b 1] v ] v | ) ¥ o |
16 18 20 22 24 26 28 30 32 34

Pout (dBm)
Figure IV-22 : Evolution du RPA en fonction de la puissance de sortie [9]

En juin 2003, plusieurs papiers publiés lors du M3ymposium s’intéressent a la
modification des conditions de polarisation desndrstors constituant I'amplificateur

Doherty. Les solutions utilisées sont basées suglEments suivants :
v circuit analogique a I'aide de détecteur d’envplfl0,11],
v DSP [12],

v’ switch [13].
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Dans sa publication, Y. Cha [10] propose de modiés conditions de polarisation de
grille du transistor principal et auxiliaire corstint I'amplificateur Doherty. Une détection
d’enveloppe est réalisée en entrée afin de powemmmander a I'aide d’un circuit de mise en
forme les grilles des deux transistors en fonctionniveau RF d’entrée. Les transistors

utilisés sont des LDMOS et la fréquence de traastilde 2.14 GHz.

La figure IV-23 représente I'évolution du rendementpuissance ajoutée en fonction
de la puissance de sortie. Les résultats obtemisrdéressants puisque le gain en rendement
est de I'ordre de 5 a 10 points sur toute la dygamide puissance. Ce contréle des conditions

de polarisation permet également un maintien deauivd’ACPR en dessous de -30 dBc.

sod| o Class AB
—— Doherty
—&— Adaptive Control
.
40- ././.
.
./. Aﬁ
= 30- . p E/E/j
54 /' -
< /‘ e D/
&~ 5ol . it A

- /A s
10 ./o/ ¢ /Aﬁ/ﬂ/u
pAEE
0 1 ' T g T T T T
20 25 30 35 40

Output Power [dBm]

Figure IV-23 : Evolution du RPA en fonction de la puissance de sortie [10]

La publication de B. Bae [12], propose d’utiliser miansistor auxiliaire d’un rapport
guatre par rapport au principal et de modifier ¢esditions de polarisation de grille du
transistor auxiliaire constituant I'amplificateuroBerty. L’originalité repose sur ['utilisation
d’'un switch permettant de définir deux modes dectionnement pour I'amplificateur. Les
transistors utilisés sont des transistors bipaardétérojonctions (TBH) en InGaP de 2um et
la frequence de travail est de 2.14 GHz. La fig\Wr@4 représente I'évolution du rendement

en puissance ajoutée en fonction de la puissanserte.
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Figure IV-24 : Evolution du RPA en fonction de la puissance de sortie [12]

Le gain en rendement s’effectue sur toute la dygaede variation de la puissance de sortie.
L’amélioration du rendement en puissance est piyitante a faible niveau ; au maximum
10 points par rapport a un amplificateur polaris&€lasse AB. Il a été mesuré un niveau
d’ACPR de -50 dBc pour une puissance de sortiesd#B&n associé a un rendement en

puissance ajoutée de 32%.

L’originalité du papier présenté par Y. Zhao [1B3¥side dans le fait d'utiliser un
générateur de signaux numérigue (DSP) afin de neodds conditions de polarisation de
grille de I'amplificateur auxiliaire dans le butashéliorer la linéarité. En effet la tension de
polarisation de grille du transistor auxiliaire este image de I'enveloppe du signal CDMA
d’entrée. Les transistors utilisés sont des MESFH&S(Ga, le transistor principal est un MwT-

971 de MicroWave Technology et I'auxiliaire un tsetor CLY-5 d’Infineon.

La figure 1V-25 représente I'évolution du rendementpuissance ajoutée et du gain
en fonction de la puissance de sortie. L'amélioratiu rendement n’est pas caractéristique
d’'un amplificateur Doherty. Par contre, un gain gjoeent constant est obtenu grace a la
correction a l'aide du DSP. Un niveau d’ACPR de dRc est conservé sur toute la
dynamique de puissance. Lorsque I'amplificateusinfeas corrigé a I'aide du DSP on note

une remonté de I'ACPR a fort niveau a -35 dBc.
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Figure IV-25 : Evolution du gain et du RPA en fonction de la puissance de sortie [14]

[1.3 Bilan sur I'’Amplificateur Doherty

Le tableau IV-3 résume les performances présead@esles différentes publications.

Technologie Fréquence Rendement C/I30u ACPR Réf
pHEMT 1.37 GHz > 61 % (5.50B) i 4]
pHEMT 17-18 GHz > 3%;?0(;:;‘,’5? e |24 dBc @ 19 dBn [5]

DHBT InP 18-21 GHz >20% (3.5dB) |24 dBc @ 19 dBn [6]

HBT GalnP 950 MHz > 45 % (9dB) 40 dBc 7]
LDMOS 2.14 GHz > 20 % (3dB) 43dBc @ 30 dBn [8]
LDMOS 2.14 GHz > 40 % (3dB) 30 dBc [10]

HBT GalnP 2.14 GHz > 30 % (6dB) 50dBc @ 25 dBn| [12]

MESFET AsGa | 840 MHz > 40 % (5 dB) 42 dBc [13]

Tableau IV-3 : Performances des amplificateurssatilt la technique DOHERTY
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III. Conception et Réalisation d'un Amplificateur Doherty

[11.1 Analyse Fort Signal

Des simulations non-linéaires sont proposées aiwvdtifier I'intérét apporté par la
technique Doherty et d’'améliorer ses performancepugssance. Dans un premier temps, le
comportement de I'amplificateur principal seul sistulé afin de noter I'influence de la partie

réelle de I'impédance de charge présenteée.

111.1.1 Présentation du Transistor

Le transistor utilisé pour cette étude est un MEBKEHY5 en technologie AsGa en
boitier SOT-223 (SMC) d’Infineon. Au début de no#tide, nous ne disposions que du
modele du fondeur. Tres rapidement ses limitatiemst apparues lors de la comparaison

entre les mesures de puissance et la simulation.

Le modele du transistor a donc été modifié a paeirmesures I(V) réalisées sur le
banc de mesures en impulsions de I'lIRCOM [15]. Pleusimulation, le réseau I(V) est
modélisé par un fichier de points et les capacst®d représentées par des capacités de type

jonction de diode. La figure 1V-26 représente Iseau 1(V) mesuré en impulsions.
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0,8 1 :
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0,4 1 TS oo T e i E i it
:
|
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Figure IV-26 : Réseau I(V) mesurée en impulsions
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[11.1.2 Influence de I'impédance de Charge
Cette partie est consacrée a I'étude de la vaniates performances en fonction de la
partie réelle de I'impédance de charge du transiStor la figure IV-27, sont représentées les
variations de la puissance de sortie et du rendemempuissance ajoutée en fonction de la

puissance d’entrée du transistor principal pourftgguence de fonctionnement de 900 MHz.

La partie réelle de I'impédance de charge en sdttigransistor est choisie égale@ 8
ou 162 et un court-circuit est présenté aux fréquencesmtaiques. Le transistor est polarisé

en classe AB.
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Figure IV-27 : Influence de impédance de charge présentée au transistor principal

sur la puissance de sortie et rendement en puissance ajoutée

Pour une impédance de charge faible, une fortesgnce de sortie est obtenue mais le
rendement en puissance ajoutée diminue rapidenoaintym recul de la puissance d’entrée. Si
la valeur de I'impédance de charge est augmentéerendement en puissance ajoutée

maximum peut étre atteint pour une valeur plusiéade la puissance d’entrée.

Le but de la conception d’'un amplificateur en tegha Doherty est de maintenir le
rendement en puissance ajoutée sur une grande galmrpeissance en faisant varier la
charge présentée a I'amplificateur principal ; diEnsas présent 'impédance de charge peut

varier de 8 a 18.
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[11.1.3 Simulation d’'un Amplificateur Doherty

Ce paragraphe est consacré a la simulation d’'udifecageur utilisant la technique
Doherty [16]. La topologie proposée pour 'amplifieur en technique Doherty est présentée
figure IV-28. Premierement, un réseau d’adaptatiersortie est introduit afin de transformer
I'impédance de charge 80a la valeur optimale §3; (4Q). Les deux réseaux d’adaptions sur
les drains permettent d’adapter la partie imagamdime ligne de transmission quart d'onde
permet de court-circuiter les termes de la tensierdrain aux fréquences harmoniques. Et

enfin, deux réseaux d’adaption en entrée permattenéaliser I'adaptation d’entrée.

Zopt \_> M4
Second

PRINCIPAL Réseau . M
d’adaptation C _:_
- 0° 1 Reéseau __r_ _1_
d’adaptation e
—TL : ——TL - Rupf ~
Premier
Troisieme .
AUXILIAIRE RéseaL Réseau
90° 8 J-_d’adaptationl
Resead _I'_d’adaptation ] = =
d’'adaptation = =
50Q [idadaptationfy ] |
— * ~ R |
‘ zop’l >

Figure IV-28 : Schéma de L amplificateur Doherty

Un élément clé de la conception est la rechercepdeamétres de travail idéaux du
transistor auxiliaire. Pour obtenir la variatiorteadue de la charge, le courant de drain

auxiliaire doit étre contrdlé en fonction du nivaeliantrée.

Une méthode simple pour obtenir une variation egsante du courant de drain de
I'amplificateur auxiliaire, sans la nécessité daniccircuit de contréle, consiste a polariser
I'amplificateur auxiliaire en classe C [17]. Danseutelle classe de fonctionnement, pour des
niveaux d'entrée faibles, le courant de drain a@mplificateur auxiliaire est nul. Puis, pour un
niveau plus élevé le transistor auxilaire entrecenduction. Toutefois, pour un fort niveau
d’entrée le courant de drain de I'amplificateur iiake n'est pas aussi important que le

courant de drain du transistor principal.
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Les conséquences sont que premiérement ; la vddelar charge ne peut pas atteindre
la valeur maximale théorique et que la puissancsodie totale est réduite. De plus, quand
I'amplificateur auxiliaire fonctionne en classe fofonde, des problemes de claquage peuvent

étre rencontrés.

L'utilisation d'un transistor auxiliaire fonctionmaen classe B est proposée dans ce
paragraphe et les performances sont comparéesles odtenues lorsque I'amplificateur
auxiliaire est polarisé en classe C. Pour la cl&sk courant de drain a la fréquence de
travail peut atteindre sensiblement la méme vaieaximale que dans le cas de classes A ou
AB. Pour un faible niveau de la puissance d'entiéesourant de drain de I'amplificateur
auxiliaire est faible en comparaison du courangégé&mpar I'amplificateur principal, a cause de

la faible transconductance de la source de codeadtain a proximité du pincement.

Le circuit complet de simulation de 'amplificateDoherty est représenté sur la figure

IV-29 tel que décrit sur le logiciel de simulatigircuit ADS. Les transistors utilisés pour

I'amplificateur principal et auxiliaire sont ideqties.

I Lk
........................ LA P YT TP R

........................ PRV P [ D P
bé:_Feed L U=

................. bo_peed1 B ¥

FEq[1E000 MHT

onedik3

Figure IV-29 : Schéma de simulation sur ADS de /amplificateur Doherty
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Afin de quantifier facilement I'amélioration appéet par cette technique en terme de

rendement en puissance ajoutée, I'amplificateur ditghest comparé a un amplificateur

utilisant la méme structure mais avec des polaoisatidentiques pour les deux transistors.

La figure IV-30 représente les variations de laspance de sortie et du rendement en
puissance ajoutée en fonction du niveau d'entrée o fonctionnement de I'amplificateur
principal en classe AB (Yr = -1.8V) et de I'amplificateur l'auxiliaire en else B (\6a = -
2.5V). Il est intéressant de noter I'évolution @e duissance de sortie de I'amplificateur
auxiliaire qui est inférieure de 10 dB a la puissade sortie de 'amplificateur principal a

faible niveau d’excitation et tend vers la mémespance a fort niveau.

Ps (dBm) RPA (%)
27,5 100
250 - - 90
22,5+ + 80
200 - 70
175+ -~ 60
15,0 - 50
12254+ M T - 40
009 & ——Ps Prin_c_ip_al 77777 - 30
15 gt oAt f 2
IR S o R e it —&— RPA Auxiliaire |- - - - - - 10
2,5 ‘ : i i 0
0 5 20 25

10Pe (dBm)15

Figure IV-30 : Evolution de la puissance de sortie et du rendement en puissance ajoutée

de lamplificateur principal et auxiliaire en fonction de la puissance d'entrée

Le rendement en puissance ajoutée pour 'amplédigaauxiliaire est plus important a
fort niveau que celui de I'amplificateur principalors qu’a faible niveau le rendement du
principal et de l'auxiliaire sont quasiment iden&s. Ce qui va permettre d’obtenir un
rendement global en puissance ajoutée, plus impagptaur I'amplificateur Doherty que pour

un amplificateur conventionnel et ce sur touteylaaanique de puissance.
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De plus, sur la figure IV-30, en raison de la migdiion de la charge, les performances pour
un fort niveau d’entrée sont semblables pour le denplificateurs. Ce résultat permet de
vérifier que 'augmentation de la puissance deeal 'amplificateur auxiliaire modifie
'impédance de charge présentée a I'amplificateincgal. Pour ce dernier, un rendement en
puissance ajoutée important est obtenu sur unegpiule plage de variation de la puissance
d’entrée et de sortie.

Sur la figure 1V-31 sont représentés la puissamcsatitie et le rendement en puissance
ajoutée de I'amplificateur Doherty, en fonction diveau d’entrée pour les deux cas de
fonctionnement de I'amplificateur. Pour une mémesien de polarisation de grille {é =
Ve.a =-1.8V), les deux amplificateurs fonctionnentralensemble de fagon identiqgue comme
un amplificateur conventionnel constitué de deagés en parallele (amplificateur classique).
Dans ce cas, le rendement en puissance ajoutémaedinum pour un fort niveau de la

puissance d’entrée et diminue rapidement pour cul (& backoff ») de cette puissance.

Ps (dBm) RPA (%)
30,0 80
27,5 -t g WYL e - 70
25,0+ T+ 60
22,54 -1 - 50
20,0 -4 - S e EEL EEEE LR R R e -+ 40
175+ 8-+~ —@— Ps Amplificateur Doherty + 30
150¥%- - X _x i ,,,,, —@— Ps Amplificateur Classique | | 20
: —a&— RPA Amplificateur Doherty
12,57 B 71 o 717 o 71 77777 —&— RPA Amplificateur Classsique T 10
10,0 ‘ 1 1 1 1 1 1 1 1 1 1 0
0O 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24

Pe (dBm)
Figure IV-31: Evolution de Ps & du RPA pour lamplificateur classigue et Doherty

Pour des tensions de polarisation de grille difféee (\6p=-1.8V & Vga = -2.6V)
des deux amplificateurs, il faut noter que le renelet en puissance ajoutée global de
I'amplificateur est supérieur lorsque I'amplificatefonctionne en technique Doherty par
rapport au cas ou les deux transistors fonctioneenparallele comme un amplificateur
classique. Le gain en rendement de I'amplificatboherty est de 10 points sur 6 dB de

dynamique de puissance.
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La figure 1V-32 montre I'évolution du rendement @uissance ajoutée [18] en
fonction de la puissance de sortie pour quatradessle polarisation de grille A = -1.8V,
-2.2V, -2.6V et -3.5V) correspondant aux classe®detionnement AB, AB profonde, B et C
de l'amplificateur auxiliaire. Par ajustement de témsion de polarisation de grille de
I'amplificateur auxiliaire, fonctionnant en cla8eou C, le rendement en puissance ajoutée
est maintenu a de fortes valeurs sur une plus gragadnme de variation de la puissance

d’entrée ou de sortie.

RPA (%)

60 | |

50 4 -- —O;Classe AB‘ ,,,,,,,,,
—l— Classe AB profonde

404 - ——ClasseB | X _ ~ /& &
—>»—Classe C

30,,,,,,,,‘,,,,,,,,‘ ,,,,,,,, /.

20 -

16 18 20 22 24 26 28 30

Figure IV-32 : Evolution du RPA pour quatre classes de polarisation du transistor auxiliaire

En classe B, pour une puissance de sortie de 29, idmendement en puissance
ajoutée est identique (55%) a celui obtenu lorsipsedeux amplificateurs ont la méme
tension de polarisation de grille. Pour un recubdekoff ») de 6 dB de la puissance de sortie,
avec une polarisation en classe B de I'amplificatailiaire, le rendement en puissance
ajoutée est maintenu a plus de 45% alors qu’il mimia environ 20% lorsque les deux

amplificateurs fonctionnent en classe AB commempldicateur conventionnel.

Les résultats de simulations, obtenus sur un aivgidur en technique Doherty ont
permis de vérifier que cette technique permet deterar le rendement en puissance ajoutée
pour des niveaux de puissance d’entrée différecsypris sur une plage de variation
d’environ 6 dB. La recherche des conditions opterale fonctionnement pour des niveaux
de commande d'entrée différents a abouti a l'atibs d'une tension de polarisation de grille

en classe B pour I'amplificateur auxiliaire.
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[11.2 Méthodologie de Conception

Un amplificateur Doherty hybride fonctionnant a 99z a été réalisé sur circuit
imprimé en epoxy de type FR4 dont la perméabilééedtrique est d’environ 4.7. L'épaisseur
du substrat est de 800 um et les deux transistilisés sont des MESFET Cly5 en

technologie AsGa, d’Infineon.

La conception des réseaux de sortie définit laurakes impédances de charges
présentées aux transistors a la fréquence fondateeret aux fréquences harmoniques.
L’adaptation de sortie est réalisée par I'interraédi de lignes de transmission et d’éléments

localisés du type composants montés en surface JCMS

[11.2.1 Réseau d’adaptation de Sortie

Les composants, la topologie, les longueurs etlaggde lignes sont définis pour
transmettre un maximum de puissance avec un minirdanpertes tout en assurant sa
fonction premiére de convertir une impédance de B une impédance faible, d@ 4lans

notre cas. Ceci représente la premiere étape depton.

Cette transformation doit étre réalisée sans iniredde partie imaginaire pour
'impédance, car sinon on obtiendra une variatienla partie imaginaire en fonction du

niveau de puissance, de part la présence de Rdigrtiransmission quart d’'onde de sortie.

D’aprés les connaissances, sur les transformatiomgpédances a éléments discrets
[19], l'implémentation d’une capacité reliée a lasse et d’'une ligne de transmission série de
part et d’autre de celle-ci constitue une soluti@gressante pour transformer une impédance

de forte valeur en une impédance de plus faiblewal

Cette topologie a été retenue car elle présentaritage d’étre une structure en « T »
de type passe bas, permettant ainsi d’obtenir aibéefimpédance pour tous les termes hautes
fréquences qui pourraient se retrouver dans lagehdma figure IV-33 représente la topologie

utilisée pour le réseau de sortie.
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Lignes

— |
|—> L. 50Q
~5Q 1

Figure IV-33 : Adaptation de sortie par ligne série et capacité paralléle

L'utilisation d’'une capacité paralléle permet dansformer vers des valeurs plus
faibles la partie réelle de 'impédance de chakgeligne de transmission permet de régler de

maniéere précise la valeur de la partie imaginagréichpédance de charge.

111.2.2 Polarisation de Drain

La polarisation de drain ne doit pas perturberdfadtion d'impédance. Il est possible
d’utiliser une self de grande valeur afin de préseane impédance élevée a la fréquence de
travail et donc aux fréquences harmoniques. Soix@wt prendre en compte la partie réelle
présentée qui entraine des pertes et réduit |eoteds polarisation appliquée sur le drain du
transistor. Ainsi, il faut dimensionner la self &nant compte du courant maximum de

polarisation la traversant. Ces contraintes impiogerchoix limité de composants CMS.

La solution retenue pour la polarisation est comdé d’'une self de valeur 47 nH, la
fréequence de résonance est proche de deux foiedadnce de travail (@f A la fréquence
fondamentale (900 MHz) une impédance de 4@t obtenue. Cette impédance est grande

devant la résistance de charge a présenter awsisi@ns qui est de I'ordre de quelques Ohmes.

[11.2.3 Adaptation et Polarisation d’entrée

L’entrée de I'amplificateur doit étre adaptée afmprésenter %D au coupleur hybride
se trouvant en amont. Dans ce cas, le réseauresitaé d’'une capacité a la masse et de deux

lignes d’acces dont les caractéristiques précisefadaptation d’entrée du circuit.
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La polarisation de grille sera amenée par une @JfnH) et découplée par une
capacité a la masse. L'utilisation d’'une résistatieeolarisation de forte valeur n'a pas été
retenue car cette solution présente le désavadmgeodifier la tension de polarisation a fort
niveau si le courant de grille augmente. La figi¥e84 représente la topologie utilisée pour

I'adaptation d’entrée. Le parametrg fermettra de mesurer la qualité de cette adaptatio

Lignes

s —

_—¢C

1

50Q

Figure IV-34 : Adaptation dentrée

[11.3 Résultats de Mesures

La figure 1V-35 présente le schéma complet de I'ifinpteur Doherty réalisé [20].

\/ds
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Entrée 0° o N4
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Coupleur ) . L =
Hybride | Iﬁ
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< ~ - Ropt = 40 ‘
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Figure IV-35 : Topologie compléte de [amplificateur Doherty

- 142 -



Chapitre IV La TECHNIQUE DOHERTY : AMPLIFICATEUR A HAUT RENDEMENT

Les figures IV-36 et IV-37 représentent les évalns de la puissance de sortie et du
rendement en puissance ajoutée de lI'amplificateahelty [21], mesurées pour quatre
tensions de polarisation de grille de I'amplifiaat@uxiliaire correspondant aux classes de
fonctionnement AB, AB profonde, B et C. L’amplifiear principal étant polarisé en classe
AB.

********* -o-Classe AB
-#-Classe AB profonde
-4 Classe B

Classe C

8 12 16 20 24
Pe (dBm)

Figure IV-36 : Mesures de la puissance de sortie en fonction de la puissance dentrée

pour différentes tensions de polarisation de grille du transistor auxiliaire

6 O T T T T

501 —--ClasseAB 1 g ’%

- Classe AB profonde
40 & - -+ Classe B
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w
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Figure IV-37 : Mesures du rendement en puissance ajoutée en fonction de la puissance de sortie

pour différentes tensions de polarisation de grille du transistor auxiliaire
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Pour une polarisation en classe B de I'amplificatauxiliaire, le rendement en
puissance ajoutée est maintenu a plus de 50% poueaul (« backoff ») de 6dB de la
puissance de sortie. Lorsque les deux amplificatéamctionnent en classe AB, comme un
amplificateur classique constitué de deux transgsem paralléle, le rendement en puissance

ajoutée diminue a 25%.

La figure IV-38 représente I'évolution des produifintermodulation d’ordre trois
(Cll3) en fonction de la puissance de sortie de I'angalieur Doherty, mesurée pour trois
tensions de polarisation de grille de I'amplifiaat@uxiliaire correspondant aux classes de
fonctionnement AB, AB profonde et C. L’amplificateprincipal étant polarisé en classe AB
et les deux fréquences porteuses sont distante8kKHz autour de 900 MHz..

Cll5 (dBc)
45

-o-Classe AB -
- Classe AB profonde
=& Classe C

e N Bt R e

40 ~

35

25 A

20
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10

10 12 14 16 18 20
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Figure IV-38 : Mesures de l'intermodulation dordre 3 en fonction de la puissance de sortie

pour différentes tensions de polarisation de grille du transistor auxiliaire

A l'analyse des résultats de mesures d’intermoutuiatl faut noter qu’a faible niveau
la linéarité est dégradée par rapport a un amatdier classique, lorsque le transistor
auxiliaire est polarisé en classe AB profonde e¥i@is a fort niveau, les écarts de linéarité se
réduisent quelque soit la classe de fonctionneefiamplificateur auxiliaire.

Par contre, pour une puissance de sortie compmise £9 dBm et 21 dBm, il y a une
amélioration de la linéarité lorsque I'amplificateauxiliaire est polarisé en classe AB

profonde ou C par rapport a un amplificateur ctassi
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La figure V-39 représente I'évolution mesurée dadement en puissance ajoutée en
fonction de la fréquence de fonctionnement de ll#fiogteur Doherty. Le rendement en
puissance est maintenu au dessus de 50% pour windeeta puissance d’entrée de 6 dB sur
une bande de fréequence de 25 MHz. Par contre gidagnce de sortie maximale cette bande

de fréquence ou le rendement est supérieur a 50ée &b MHz.

60
55
50
45
40
35
30

RPA (%)

—&— Recul de 6 dB de Pe |
—&— Ps Max
”””””””” ——Reculde6dBdePs |~~~

850 860 870 880 890 900 910 920 930 940 950

Fréquence (MHz)
Figure IV-39 : Evolution du rendement en puissance ajoutée en fonction de la frégquence
La figure 1V-40 représente I'évolution mesurée degpuiissance de sortie en fonction
de la fréquence de fonctionnement de I'amplificatBoherty. La puissance de sortie est

maintenue a 1 dB pres sur une bande de fréquente klidiz.
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Figure IV-40 : Evolution de la puissance de sortie en fonction de la fréguence
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En conclusion, les résultats de mesures obtenusirstamplificateur en technique
Doherty ont permis de vérifier que cette technigeemet de maintenir le rendement en
puissance ajoutée pour des niveaux de puissancerébedifferents. En effet, pour une
polarisation en classe B de I'amplificateur auxiéail a été mesuré une puissance de sortie
de 29 dBm associée a un rendement en puissandéeajbei 50%. Pour un recul de 6 dB de la
puissance de sortie, le rendement en puissanctajest maintenu a 50%. L'amélioration est
obtenue sur une bande de fréquence de 8.5% atkrilié est sensiblement la méme que pour

un amplificateur classique.

[11.4 Amplificateur Doherty utilisant un Glissement de Polarisation

[11.4.1 Principe

Lors de I'étude de I'amplificateur Doherty classguous avons noté qu’il existe des
variations importantes du rendement en puissarméésy selon la classe de fonctionnement

du transistor auxiliaire.

Dans cette partie, la solution proposée pour maiinte rendement sur une plage de
variation importante de la puissance consistel&eitiune polarisation de grille variable [22]
pour I'amplificateur auxiliaire en fonction du nae de puissance disponible a I'entrée de

I'amplificateur.

Un des avantages d'utiliser une polarisation véeiade grille par rapport a une
polarisation variable de drain est que la commaridepas besoin de fournir un courant de
polarisation élevé. De plus le circuit de commandeconsommera qu’un faible courant, ce
qui ne diminuera pas le rendement global du systeomrairement a une polarisation

dynamique de drain.

Cette polarisation de grille variable pour le tiattg auxiliaire permet d’obtenir un
courant de drain a la fréquence fondamentale geawinul a faible niveau et égal au courant
de drain a la fréquence fondamentale du transgiocipal a fort niveau. La polarisation
variable permet de suivre la courbe idéale de tranalu courant a la frequence fondamentale

en fonction de la puissance.
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La figure IV-41 représente I'évolution de I'ampliel du courant de drain simulé de
I'amplificateur auxiliaire a la fréquence fondamadet (Idg) en fonction de la puissance
d’entrée pour différentes tensions de polarisatiengrille correspondant aux classes de
fonctionnement AB, AB profonde, B et C. Comme pdagément, 'amplificateur principal

est polarisé en classe AB, permettant ainsi, diobten maximum de rendement.

240 T T T T

l l l l
e \/ariation Optimale |
—&— Classe AB (Vgs = -1.8V) o
—l— Classe AB profonde (Vgs =-2.25V) ,
—&— Classe B (Vgs =-2.75 V) ‘

Classe C (Vgs =-3V) !
—@— Classe C (Vgs =-3.25 V) :
120 | .| —X—Classe C (Vgs=-3.5V) |
—+—Classe C (Vgs =-3.75 V)

T

200 -

=
[o2]
o
T
|

Id auxiliare a fO (mA)
o)
o

40 F-—————-

0 e —

Puissance d'entrée (dBm)

Figure IV-41 : Evolution du courant de drain simulé de amplificateur auxiliaire d la fréguence

fondamentale pour différentes classes de fonctionnement

De plus, sur la figure 1V-41 est représentée laatian optimale du courant de drain a
la fréquence fondamentale en fonction du niveapudssance d’entrée. Le courant de drain
de l'amplificateur auxiliaire doit étre nul jusqué que I'amplificateur principal entre en

saturation.

L’amplificateur utilise alors uniquement I'ampliitkeur principal, comme un
amplificateur classique et le rendement électrigugmente avec la puissance d'entrée. Dés
gue lamplificateur principal atteint sa saturatidamplificateur auxiliaire va conduire et
ainsi modifier la valeur de la charge présentéeammglificateur principal. La puissance
fournie par I'amplificateur principal pourra contier a augmenter avec un rendement
maintenu a sa valeur maximale. Au niveau maximaladpuissance de sortie, le transistor

auxiliaire fournira le méme courant et donc la mgmissance que I'amplificateur principal.
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111.4.2 Circuit de Commande

Les simulations non-linéaires présentées dans taepprécédente ont permis de

connaitre précisément la variation optimale de dasion de grille a appliquer sur
I'amplificateur auxiliaire pour différents niveauabe puissance d’entrée.

Afin de modifier la tension de grille de I'amplifiteur auxiliaire et donc le courant de
drain, un circuit a été réalisé a I'aide d’'un détec créte, suivi d’'un étage de commande. Le
circuit de détection comprend une diode Schottkyocige a un circuit RC permettant
d’effectuer un redressement et un filtrage afinbteair un signal continu proportionnel au
niveau créte d’entrée. La tension obtenue va nmeydiéi tension de grille du transistor MOS
canal P de commande. Le pont diviseur et la sodecéension, présents sur le drain du
transistor MOS de commande, peuvent étre ajustésiafrégler le niveau de polarisation de
grille du transistor auxiliaire et de modifier large de variation de cette tension en fonction

de la puissance d’entrée. La figure 1V-42 représémtopologie du circuit de commande.

Signal RF | D TJ
K VWA
- ;IW gi vos2

Vo

Figure IV-42 : Circuit de détection et de commande

La figure IV-43 représente I'évolution mesurée de tension de grille de
I'amplificateur auxiliaire en fonction du niveau epuissance d’entrée de I'amplificateur. Le
point de déclenchement se situe pour une puissdaceortie de 17,5 dBm. Avant le
déclenchement, une tension de polarisation deegtél-4V permet de bloquer I'amplificateur
auxiliaire. Au maximum de puissance, cette tensitbeint la méme valeur que la tension de

polarisation de grille de 'amplificateur principaloit -1.8V.
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Vgs Auxilaire (V)

|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
|
l
|
30r--——----------———- bo--q
|
|
|
|
|
|
|
|

—

-12 -8

-4 0 4 8 12 16 20 24
Puissance d'entrée (dBm)

Figure IV-43 : Evolution mesurée de Vgs de lamplificateur auxiliaire en fonction de Pe

Nous pouvons maintenant regarder l'influence d’'telée polarisation de grille du

transistor auxiliaire sur son courant de repos.figare 1V-44 représente I'évolution du

courant de repos (il mesuré de I'amplificateur auxiliaire en fonctide la puissance de

sortie pour une polarisation en classe AB, AB pndig B et C, ainsi que pour la polarisation

dynamique de grille (glissement).

Courant de repos 1d0 (mA)

240 | | |
-e-Classe AB 1
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Figure IV-44 : Evolutions mesurées du courant de repos en fonction de la puissance de sortie

La polarisation dynamique de grille du transistoxikaire va permettre a faible

niveau d’avoir une polarisation en classe C, afidihiter le courant de repos et d’augmenter

le rendement en puissance ajoutée, puis progressitede passer en classe B, AB profonde

et AB a fort niveau, permettant ainsi d’obteniroét niveau le méme courant de repos et la

méme puissance de sortie que pour le transistacipél polarisé en classe AB.
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111.4.3 Résultats de Mesures en Puissance

La figure IV-45 représente le schéma complet denlificateur Doherty utilisant le

glissement de polarisation de grille pour le tratwsiauxiliaire [22].
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Figure IV-45 : Topologie compléte de Iamplificateur Doherty dynamigue

La figure 1V-46 représente la variation mesuréeahdement en puissance ajoutée en
fonction de la puissance de sortie de I'amplificatBoherty. Les performances sont données
pour la polarisation dynamique et pour quatre tamsifixes de polarisation de grille de
I'amplificateur auxiliaire en classe AB, AB profomdB et C. L’amplificateur principal étant

polarisé en classe AB.

Pour une polarisation dynamique de grille de l'afigaiteur auxiliaire, le rendement
en puissance ajoutée est maintenu a plus de 50%wupaecul (« backoff ») de 7,5 dB de la
puissance de sortie. Cette valeur peut étre corapmréelle obtenue pour un amplificateur
classique correspondant a des polarisations idergigpour les deux amplificateurs. Si les
deux amplificateurs fonctionnent en classe ABgledement en puissance ajoutée diminue a

23% pour un recul de 7.5 dB de la puissance d&esort 12 dB de la puissance d’entrée.
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Figure IV-46 : Mesure du RPA pour différentes classes de amplificateur auxiliaire

Par rapport a un amplificateur Doherty classiquanayson amplificateur auxiliaire
polarisé en classe B, la puissance de sortie mamimst augmentée de 1 dB. La plage de
variation de la puissance de sortie sur laqueltedelement en puissance ajoutée est supérieur
a 50% est augmentée de 1.5 dB. Le gain en rendedeenet amplificateur utilisant une
polarisation dynamique de grille pour le transistoxiliaire est de 27 points pour un recul de

la puissance de sortie de 7.5 dB.

[11.4.4 Bilan

Les résultats de mesures obtenus sur un amplificatetechnique Doherty utilisant le
glissement de polarisation ont permis de vérifiee gette technique permet de maintenir le
rendement en puissance ajoutée, a une valeur gevgales niveaux de puissance de sortie
compris sur une plage de variation de 7.5dB. Paw polarisation en classe AB de
I'amplificateur principal, il a été mesuré un rendmt en puissance ajoutée maximum de
62.5% associé a une puissance de sortie de 24.5F&m un recul de 7.5 dB de la puissance
de sortie par rapport a la puissance de sortiermanile rendement en puissance ajoutée est

maintenu au-dessus de 50 %.

- 151 -



Chapitre IV La TECHNIQUE DOHERTY : AMPLIFICATEUR A HAUT RENDEMENT

IV. Conclusion

Dans ce chapitre, nous avons présenté le pringgersttionnement de la technique Doherty.
Une étude de I'évolution du rendement d’un ampitiéeir Doherty deux et trois étages a été
effectuée. Un état de I'art des amplificateurdsaitt la technique Doherty ainsi qu’un bilan a

été dressé.

La conception et la réalisation d’'un amplificat®gherty deux étages ont été présentées. Les
performances d’'un amplificateur utilisant la tecjug Doherty ont été comparées avec celles
d’'un amplificateur conventionnel polarisé en cla&Be Dans un premier temps, la recherche
des conditions d’obtention d’'un rendement en puissajoutée élevé pour des niveaux de
commande d'entrée différents a abouti a 'utilsat’'une tension de polarisation de grille en
classe B pour 'amplificateur auxiliaire. La mise @uvre de solutions innovantes pour la
réalisation du circuit de charge a permis d’obtenimesure pour un recul de 6 dB de la

puissance de sortie, le maintien du rendement eisgnce ajoutée au-dessus de 50%.

Compte tenu des résultats obtenus, nous avons émqunérla plage d’amélioration du
rendement pouvait étre augmentée grace a I'utdisat’'une polarisation de grille ajustable

en fonction du niveau. Pour un recul de 7.5 dBadeuiissance de sortie par rapport a la
puissance de sortie maximum le rendement en puissgaoutée a été maintenu au-dessus de
50 %. Le circuit utilisé comporte un détecteur erétt un transistor permettant de modifier la

tension de polarisation de la grille de 'amplitiear auxiliaire.

L’obtention de ces valeurs de rendement en puissajotitée a été possible grace a
I'application d’'une méthodologie de conception,gyea cette technique, permettant d’établir

les circuits de charge a mettre en ceuvre.

De part sa relative simplicité de mise en oeuar¢ethnique Doherty est une technique trés
prometteuse pour des applications ou le maintiereddement est primordial.
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RAPPEL DES TRAVAUX EFFECTUES

Le travail de thése présenté dans ce mémoirealfgtautour de deux axes : la modélisation
électrothermique de transistors MESFET en Carber8ilicium et I'optimisation d’'une
architecture Doherty pour I'amplification de puissa a haut rendement, ce qui nous amene a

plusieurs conclusions.

Les semi-conducteurs grand gap permettent de repouss frontieres atteintes
aujourd’hui par les composants pour des applicatam tres fortes puissances. Leur mise en

ceuvre nécessite de disposer de modeéles préciardmlaportement.

Apres une description du Carbure de Silicium, eglatle ses propriétés physiques et
électriques, un rappel du principe de fonctionndntks transistors a effet de champ a été
effectué. Les effets a dynamiques lentes qui reptést les effets parasites du MESFET et en

particulier les pieges et les effets thermiquesétéetudiés.

Un modéele physique analytique électrothermiquealeststor MESFET en Carbure de
Silicium a été développé et intégré dans un lobaeeCAO des circuits; ce modéle est basé
sur les parametres physiques et géométriquesatesstors MESFET SiC, la température de

fonctionnement du composant est également prisemipte.

Ce modele présente un bon accord entre les simigation-linéaires réalisés sous ADS et les
mesures Load-pull. Les résultats démontrent I'&ttde notre démarche de caractérisation et
de modélisation des transistors MESFET en Carben@ilecium.

Cette filiere technologique présente des potetémintéressantes pour des applications de
forte puissance. Les performances peuvent étra@ées, notamment pour des niveaux
d’utilisation différents ou des enveloppes variabke condition de rechercher des techniques

d’amélioration des performances en terme de rendeéectrique et de linéarité.
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L’amplificateur de puissance est I'élément actiinmrdial dans un systeme de
communication. Une présentation des facteurs déeardirs amplificateurs employés dans les

télécommunications a été effectuée afin de définbontexte de notre étude.

Différentes techniques, permettant d’améliorempledormances pour I'amplification d’'un
signal a enveloppe variable ont été présentédsidités. Notre intérét s’est porté sur la
technique Doherty dont nous avons rappelé le ppande fonctionnement. Une étude de
I’évolution du rendement et un état de I'art dephinsateurs utilisant cette technique nous a

conduit a la conception et a la réalisation d’urehidecture Doherty comportant deux étages.

Cette réalisation d’'un amplificateur Doherty detxgés qui est la premiere en France,
permet de comparer ses performances avec cellesadiplificateur conventionnel polarisé
en classe AB. La définition d’'une méthodologie daaeption propre a cette technique et la
mise en ceuvre de solutions innovantes pour lasgdan du circuit de charge ont permis
d’obtenir un haut rendement en puissance ajoutéed®s niveaux de puissance d'entrée

différents.

Un maintien du rendement en puissance ajoutée saus@e 50 % a été mesuré, pour un

recul de 6 dB de la puissance de sortie. Compteden ces résultats trés encourageants, nous
avons montré que la plage d’amélioration du rendépeuvait étre augmentée grace a
I'utilisation d’'une polarisation de grille ajustabén fonction du niveau d’entrée. Le

rendement en puissance ajoutée est alors maintedessus de 50 % pour une plage de

variation de la puissance de sortie de 7.5 dB.

De part sa relative simplicité de mise en oeuaé¢ethnique Doherty est une technique trés

prometteuse pour des applications ou le maintiereddement est primordial.
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PERSPECTIVES DE DEVELOPPEMENT

De nombreuses investigations constituent les petisps des travaux exposés dans ce
mémoire et laissent apparaitre cing grands axesaterche future.

Un des premiers axe serait de compléter I'étudéauplificateur Doherty deux étages par
une investigation compléte sur la linéarité ensaiit des modulations numériques (Tétra,
QPSK, W-CDMA,...) comme signaux de test afin d’étudliefluence de la polarisation

glissante sur la linéarité.

En deuxieme axe, il serait intéressant de coufaerdlificateur Doherty réalisé avec un
systeme permettant d’améliorer la linéarité; lantegue utilisée pourrait étre une

prélinéarisation ou un systéme baseé sur la déteetita réinjection de I'enveloppe du signal.

La réalisation d’'un amplificateur Doherty MMIC evisiéme lieu pourrait étre envisagée en
utilisant des transistors MESFET SiC ou en techyiel&GaN permettant de réaliser un

amplificateur de forte puissance et a haut rendépmaur les stations de base.

En quatrieme axe, il est possible d’'imaginer desesyes pour améliorer la bande passante de
I'amplificateur Doherty, qui est restreinte acteatient par 'utilisation d’une ligne quart
d’onde en sortie.

Enfin, le dernier point serait la réalisation damplificateur Doherty trois étages, afin
d’augmenter a prés de 12 dB la plage de variatiola ghuissance de sortie sur laquelle le
rendement est élevé. Cet amplificateur pourraiteigent étre couplé a un systeme de
linéarisation et/ou de gestion de la polarisatiore voie a explorer.
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ANNEXE

Le potentiel dans la zone de charge d’espace (dQEpnal est donné par l'intégration de
I’équation de Poisson :

02w =1[N(y)-r{xy] (A1)

Pour des raisons liées aux techniques de fabnicddalopage N(y) est homogéne dans le
plan de la structure mais peut varier dans la toe@erpendiculaire.
Afin de résoudre de maniere analytique I'équatierPdisson, une approximation de la loi de

variation des porteurs libres dans le canal n(esyutilisée :
n(xy) =[1+y(x- W] Td 3 Ny (A.2)
La fonction T[d(x),y], appelée fonction de transitiest définie par :

1

T[d(%), o] =1~ 1+ex;{y'/]d(x)}

(A.3)

Le terme [14(x-L1)] prend en compte les phénomenes d’accunmraiu de
déplétion de la charge dans le canal. Le plan sitwé= L1 sépare le canal en deux zones de
fonctionnement : la zone de fonctionnement linéeira zone de régime saturé.
Dans la zone linéaire, c’'est a dire powt ¥< L1, le coefficienty est nul et la densité de
porteurs dans le canal s’écrit :

n(x, y) = T[d(x), y].N(y) (A.4)
Le coefficienty n’est défini que dans la zone saturée, poug kX L. L’expression
analytique de ce parametre est obtenue a pardr dsolution de I'équation de Poisson dans
la zone saturée. Suivant le signeydi¢y a soit accumulation de charges soit dépiétie
charges dans le canal.
La solution analytique de I'équation de Poissomsé sous la forme suivante :

W=y +y, (A.5)
Le potentielW, (X, y) est le potentiel généreé par les tensiondigues sur les électrodes

tandis que le potentiéd, (X, y) dépend de la charge d’espace et satis&juktion de

Poisson. Mathématiquement, cela revient a écrire :

029 =0 (A.6)

0
Wo(0,a)=0 (A.7)
Wy(x0)=0 (A.8)
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WolL,a)=V, (A.9)
d:yo (x,a)=0 (A.10)
et
ow

Dzwl——%(N -n) dyo (x,a)=0 (A.11)
w,(0.8)=0 (A.12)
lPl(L, a) =V, (A.13)
lPl(x,O) =Vgs-Vbi (A.14)
M, (x,a)
AT

5 ~° (A.15)

Dans I'équation (A.14), la tension Vbi corresponid dauteur de la barriére de potentiel de la
zone de charge d’espace (ZCE) et Vgs et Vdg = V; sont les tensions grille source et drain
source appliquées de part et d'autre du transistionseque.
La résolution de I'équation (A.11) avec les cormtis limites (A.12), (A.13), (A.14) et (A.15)
conduit a I'expression d¢y suivante :
Wy(x,y) = ,Z A sm?{(zga])ﬂ } i{—(zjga])ﬂ@
A = AV j=0,1,.. (A.16)

| (2] +j)nsinr{(2j;])7t}

a

Pour la plupart des transistors a effet de chaen@pport L/a est supérieur a 1 ; par
conséquent, la suite; Bonverge rapidement et donc seul le premier t&sh@ris en compte.
W, (x, ) :V—Osin}‘(zj sir{ﬂj (A.17)
o sinr{ﬂ') 2a 22 |

2a

La solution deW, dépend de la concentration n. En supposant que :

ﬁ;,“j»”" 2ty (A.18)

Pour O< x < L1, le potentiel¥, s’écrit :
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)= Tl Iy o (A.19)

Pour Lk x<L, (d(x) =dl), le potentiel, se met sous la forme suivante :

= _gjjj T(d1, y")N(y")dy" dy+ Viys qy(x L1 IIT d1, y' )N(y")dy'dy  (A.20)

Le termeq y(x-L1 ”T d1, y')N(y")dy" dy représente le potentiel du & I'accumulation ou
yy

la déplétion de charge dans le canal.
Pour x< L1, la largeur de la zone de déplétion d n’estquasstante mais dépend de x.
Appliguer la condition (A.14) a I'équation (A.19pus conduit a I'équation suivante, solution

implicite de la largeur de la zone déplétée d(x) :

—%E(d(x))+%x:Vgs—Vbi pour 0< x < L1 (A.21)
= ja-j}[l T(d, y")N(y")dy" dy (A.22)
oy

La tension de pincement Vp est définie comme laitengrille-source pour laquelle le canal
est complétement pincé au niveau de la source fe@)xPour Vgs = Vp, nous considérons
que la largeur d(x=0) est infinie, ce qui a pounszEuence immédiatement de faire tendre la
densité de porteurs n(x=0, y ) vers une valeuenull

Compte tenu de I'équation (A.21), la tension deepiment Vp s’écrit :

Vp = Vbi-

m o
ot

TN )dy dy (A.23)

Pour L< x< L, la largeur de la zone déserte d(x) est constainégale a;dL’expression de
d; est déterminée implicitement en x 5 ken résolvant I'équation (11.30). En appliquant la

condition limite (I11.21) & I'équation (11.31), orbtient :

—g F,(d1)+ % X + g y(x - LYF,(d1) =Vgs-Vbi (A.24)

O'—.QJ

j [T(d, y")IN(y")dy dy (A.25)
y'
A partir de I'expression de Vp et d@;(d) la fonction F(d) s’écrit :

7, (d) =~ 3(vp- Vo) - K(d (A26)
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La continuité des équations (11.29) et (11.34) en k1 permet d’obtenir I'expression
analytique du parametye

—-£

4

Ainsi, poury < 0 (V1 > 0), nous avons un phénomeéne de déplétacharges dans le canal et
poury > 0 (V1 < 0), un phénomene d’accumulation de obsirg’expression d¥, sera

obtenue a partir de la résolution I'équation detioaité du courant.
Remarque Dans le cas d’'un dopage uniforme (N(y) ) Bt d’'une transition abrupte entre la

zone déserte et la zone dépléteée (0), I'expression de la fonction(€) se simplifie

considérablementF(l(d) = N,d?) et la largeur d(x) se met sous la forme :

d(x) = \/LZI\TO (%x - Vgs+ Vbiﬂ
(A.28)







MODELISATION ELECTRO THERMIQUE DE TRANSISTORS MESFET SIC ET OPTIMISATION D UNE
ARCHITECTURE DOHERTY POUR L AMPLIFICATION DE PUISSANCE A HAUT RENDEMENT

RESUME

Dans un premier temps, une description technologique du Carbure de Silicium et le développement d'un
modele physique analytique électrothermique de transistors MESFET SiC a été effectué. Ce modele permet
de prendre en compte les parameétres physiques, géométriques et I'¢tat thermique du composant. Il a été
intégré dans un environnement de CAO des circuits. La comparaison de mesures en puissance de type

« Load-Pull » et de simulations non-linéaires sous ADS a permis de valider ce modele. Cette filiere
technologique présente des potentialités intéressantes pour des applications de forte puissance.

Les performances en puissance des amplificateurs peuvent étre améliorées, notamment pour des niveaux
d'utilisation différents ou des enveloppes variables, a condition de rechercher des techniques d'amélioration
des performances en terme de rendement électrique et de linéarité.

Le deuxiéme objectif de ce travail est I'optimisation d'une architecture Doherty deux étages pour
I'amplification de puissance. La définition d'une méthodologie de conception propre a cette technique et la
mise en ceuvre de solutions innovantes pour la réalisation du circuit de charge a permis d'obtenir un haut
rendement en puissance ajoutée pour des hiveaux de puissance d'entrée différents. Compte tenu de
résultats trés encourageants obtenus, hous avons montré que la plage d'amélioration du rendement pouvait
tre augmentée grdce a une gestion dynamique de I'amplificateur par le biais de la polarisation de grille de
I'amplificateur auxiliaire en fonction du niveau d'entrée. Pour vérifier I'intérét de cette méthode, un
amplificateur hybride de puissance a été congu avec des transistors MESFET en technologie AsGa a 900
MHz. Un systéme de détection d'enveloppe et de commande de la polarisation de I'amplificateur a été
développé. Différentes comparaisons expérimentales avec ou sans le systéme de commande de la
polarisation de I'amplificateur ont validé l'intérét de la méthode développée.

AN ELECTROTHERMAL MODEL OF MESFET SIC TRANSISTOR AND IMPROVEMENT OF
DOHERTY'S STRUCTURE FOR HIGH EFFICIENCY POWER AMPLIFICATION

SUMMARY

First, a technological description of Silicon Carbide has been presented. A physical model has been
developed to take into account geometrical parameters and thermal state of the component. This mode/ was
integrated in a CAD software. "Load-Pull” measurements are compared with non-linear simulations under
ADS to validate this model. This technological die presents interesting potentialities for high power
applications.

The power performances can be improved, in particular for variable envelopes signals by using particular
structure of amplification. The second aim of this work was to improve a two-stages Doherty's structure
for amplification. The description of a design methodology has been proposed. The implementation of
innovating solutions for the load circuit allows obtaining a high power added efficiency for different input
power levels. Taking into account very encouraging results, we showed that the improvement of the power
added efficiency versus the output power could be increased thanks to a dynamic control of the amplifier
operating parameters. To show the interest of this method, a hybrid power amplifier was carried out with
two MESFETSs transistors in GaAs technology at 900 MHz. A system based on envelope detection and a
gate bias adjustment of auxiliary amplifier versus input level, was developed and validated by various
measurements.
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