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INTRODUCTION GENERALE

Le développement des systemes de communicatioscal dans un secteur de plus en
plus concurrentiel. Au dela des contraintes degperdnces et de colt qui en découlent, les
systemes modernes doivent intégrer des possibilga®-configurabilité pour traiter, le plus
efficacement possible, I'information qu’ils achemit qui peut croitre en volume et étre

modifiée dans son format tout au long de I'explatadu systéeme.

Il en résulte une complexité toujours croissaraectiitecture des systémes, mais aussi

des signaux modulés utilisés et du traitement niguérde ceux-ci.

En ce qui concerne le segment analogique des sgstém des aspects réside dans la

fonction d’amplification de puissance en émission.

Avec l'utilisation de signaux a forte efficacitéegprale qui sont des signaux a forte
fluctuation de puissance, I'amplificateur doit sttire & des spécifications contraignantes de

rendement et de linéarité.

Le rendement va conditionner la minimisation decéteasommation du systeme et
simplifier la gestion thermique. La linéarité estid@mment nécessaire pour respecter
I'intégrité du signal transmis et elle est primatdi pour simplifier d’éventuels systemes
associés de linéarisation souvent synonymes de ogonation supplémentaire non

négligeable.

C’est dans ce cadre général que s’inscriventregaux de thése qui proposent I'étude
et la conception d'un amplificateur intégrant desgibilités de flexibilité de puissance en

conservant des bonnes performances en rendemamt sbus contrainte de linéarité.

La conception optimisée d’amplificateurs de puiseaayant des topologies dites

« non traditionnelles » passe obligatoirement paxdtapes essentielles :

- Une veille technologique concernant les composaetsi-conducteurs

candidats a I'amplification de puissance.



- Une méthodologie de conception basée sur l'utibsatle modéles non
linéaires de transistors précis et robustes poigcteier des simulations
grand signal.

Ces différentes étapes importantes ont été suavieurs de ces travaux de thése.

Le chapitre premier présente de maniere général@riacipales caractéristiques et
potentialités des différentes technologies de iséms actuels pour I'amplification de
puissance. Il est mis en évidence le tres fortnimledes transistors HEMT AlGaN/GaN pour
I'amplification de tres forte puissance dans le doma micro-onde. Un tableau de synthése de

I'état de l'art publié a I'heure actuelle est donné

Le chapitre deux s’attache a présenter les divertsgmes de modélisation non linéaire
de transistor GaN. Un modele intégrant les effaesnhiques et de pieges présent dans la

technologie GaN est proposé et a été élaboré potransistor de 900um.

Le chapitre trois propose une synthése des priledptechniques de gestion de
compromis rendement / linéarité dans les ampliéicet de puissance. Les différentes

méthodes sont répertoriées en deux classes déstinct

bY

- Les techniques de linéarisation a proprement pgriéent le principe

directeur est le traitement du signal amplifie.

- Les techniques a haut rendement dont le principectdiur est le controle

de polarisation et / ou de charge des cellulesextonstituantes.

Ce chapitre se termine par une analyse du pririggéeerty que nous retenons pour la
suite de l'étude et le relevé des publications qyp@les relatives a cette architecture

d’amplificateur.

Le chapitre quatre traite de la conception d’un l#fiogteur Doherty a transistors GaN
de puissance 10 Watts en bande X. L'architectunpgeée est nouvelle a notre connaissance
et offre 'avantage de symétrie qui est un crit@rtéressant en hyperfréquences. Les tests
effectués sur la maquette réalisée ont visé esflentent a valider I'effet Doherty et a
montrer les capacités d’'un tel amplificateur, asprder un intérét certain dans les systemes

2



d’émission a flexibilité de puissance, fortemenitsté dans les applications spatiales et, en

particulier, au sein de la société Alcatel Aleng& Toulouse qui a soutenu ces travaux.
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Chapitre | : Potentialité des différentes technologs de transistors pour I'amplification de puissane

INTRODUCTION :

Ces dernieres années, le besoin croissant de coiguen entre les hommes a conduit
a un essor trés important du secteur des télécomatioms. Les rapides développements de
la recherche et de l'industrialisation ont permisira large public d’accéder aux moyens

modernes de communication.

Cependant, il existe sans cesse un travail deerelcl pour améliorer les différentes
performances des systémes de télécommunicatioefféin de nouvelles applications civiles ou

militaires nécessitent I'utilisation de puissanpks importantes a des fréquences plus élevées.

C’est dans ce cadre la, que de nouvelles techieslalites « grands gaps » (Carbure de
Silicium SiC et Nitrure de Gallium GaN) sont apmsyoour la fabrication des transistors de
puissance HF. Les propriétés physiques et élequesi de ces nouveaux matériaux semi-
conducteurs permettent d’accroitre les densitggidsances admissibles, ainsi que les fréquences

de fonctionnement pour le GaN.

Un autre intérét est également d’autoriser despéeatures de jonction plus élevées.
Notons enfin qu’il est possible de générer la mnsse RF dans des impédances de charge plus
proches de 50 ohms comparativement aux autres dedi@s, ce qui permet de faciliter la

conception et d’améliorer les performances desitgcde combinaison de puissance.

Dans ce chapitre, nous décrivons brievement |é€reints types de transistors de
puissance utilisés actuellement, par la suite, rmstionnons le transistor HEMT GaN par
rapport aux autres technologies. De plus, un &dad des transistors de la technologie GaN est
exposé. Enfin, nous terminerons ce premier chapitrerésentant les limites actuelles des semi-

conducteurs en Nitrure de Gallium.
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I. Le GaN vis a vis des autres technologies desistors de puissance.

On distingue deux grandes familles de transistkes transistors bipolaires (BJT) et les
transistors a effet de champ (FET). En ce qui aoreckes BJTSs, les trois acces sont la base, le
collecteur et I'émetteur. Un faible courant élemie appliqué sur la base permet la
modulation du flux de courant entre le collecteuf@metteur (figure 1-a). Dans le cas des
FETS, c’est la tension appliquée sur la grille peiimet de moduler le courant circulant entre

le drain et la source (figure 1-b).

@ > < ®

@

_— | Vee  -vg —— |Vds

Figure 1 : Schématique des deux types de transistaj Transistor bipolaire
b) Transistor a effet de champ

|.1. Les transistors bipolaires

1.1.1. Principe des transistors bipolaires a homctjon.

Historiquement, le transistor bipolaire a homojantest le premier composant actif a
semi-conducteur. Il a été inventé par Bardeen att@in en 1948. La théorie a été élaborée

par Schokley en 1949 et le premier transistor keyaur en 1951.

Un transistor bipolaire est un élément semi-coreluctonstitué de deux jonctions PN
téte-béche présentant une région commune appek® ha collecteur et I'émetteur sont
respectivement les deux régions restantes. Il ypawubir deux types de transistors suivant que
la région centrale est de type N ou P. Par exentglégure 2 présente une structure NPN
polarisée dans son mode de fonctionnement dit «alos» ainsi que sa représentation

schématique.
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Figure 2 : Structure d’un transistor bipolaire

L'interaction forte entre la jonction émetteur-bastela jonction base-collecteur,
induite par une faible épaisseur de base, estigiie de I'effet transistor. Ce dernier consiste
a engendrer (comme le montre la Figure 2) un coudans la jonction base-collecteur
polarisée en inverse, par l'injection de porteunsonitaires (ci-dessus des électrons) dans la
base a partir de la jonction émetteur-base pokarisé direct. Pour cela, les porteurs
minoritaires injectés dans la base par I'émetteiwetit se recombiner le moins possible. Il est
donc nécessaire que I'épaisseur de base soitnfiérieure a la longueur de diffusion des

porteurs minoritaires.

Le transistor bipolaire possede différents régirdesfonctionnement qui différent
suivant les polarisations appliquées aux bornesjalestions base-émetteur (BE) et base-

collecteur (BC). On distingue les modes de fonctenent suivants :

e normal : les jonctions BE et BC sont polariséepeesvement en direct et en

inverse
* saturé : les jonctions BE et BC sont toutes deuar{g@es en direct,
* bloqué : les jonctions BE et BC sont toutes deUans®es en inverse,

e inverse : les jonctions BE et BC sont polariséespeetivement en inverse et en

direct.
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I.1.2. Transistorsipolaires a hétérojonction (TBH).

Le principe de fonctionnement du TBH (Figure 3) psiche de celui du transistor
bipolaire a homojonction [1], [2]. La présence thetiérojonction entraine 'augmentation de
la barriére de potentiel entre émetteur et basepandes trous ; ce qui favorise le coefficient
d’émission. L'étude phénoménologique d’'un TBH emtaéquivalente a celle d’'un transistor
bipolaire a homojonction ; la différence se tradesisentiellement par le décalage de la

caractéristique courant / tension le = f(Vbe) (Fegd).

De plus, pour un gain en courant identique, le depie base peut étre plus important
pour un TBH que pour un transistor bipolaire a hjmction. Ceci permet de diminuer la

résistance de base et donc d’augmenter la fréqueaxenale de fonctionnement.

Hétérojonction = HTAGAAS Contact
— } I— nInGaP Emetteur
PGAAS Base T
nGaAs
Contacts
; | Collecteur
ohmiques
— —

nGaAs Subcollecteur

Substrat semi-isolant

GaAs

e

Figure 3 : Vue en coupe d’'un transistor bipolaifegérojonction

I I
4 Transistor 4 Transistor
bipolaire a bipalaire a
homojonction heterojonction
"7EE =TER
0.7V 1.4V

Figure 4 : Comparaison, transistors & homojonaidmétérojonction
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1.2. Les transistors a effet de champ.

1.2.1. Principe.

Le principe du transistor a effet de champ (FETieldEffect Transistor) a été décrit la
premiére fois par Schockley en 1952 [3]. Il a @iédlement appelé transistor unipolaire par
opposition au transistor bipolaire car un seul tgpeoorteur est utilisé (les électrons pour des
raisons de célérité). L'effet fondamental est lezant: le courant a contrdler circule dans un
barreau de semi-conducteur appelé le canal, dosédton est contrélée par I'application
d’'un champ électrique (Figure 5). Il existe deupety de modulation du canal, soit par

enrichissement, soit par déplétion.

Figure 5 : Structure d’un transistor a effet dencpha

Sur ce principe, différentes structures de traosssh effet de champ correspondant a

différents contacts de grille ont été élaborées :
* le JFET (Junction Field Effect Transistor) : gridlgonction PN,

*le MOSFET (Metal Oxyde Semi-conductor Field Effe€tansistor) : grille

métallique isolée de la couche active par un oxgdiant,
* le LDMOS (Lateraly diffused MOS)

e le MESFET (Metal Semi-conductor Field Effect Tratar) : grille métallique a
barriere Schottky.

11
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1.2.2. Les transistors FET a hétérojonction

Le principe de fonctionnement des transistors €t €k champ a hétérojonction repose
sur le principe de création et de contréle d'un da&tectrons dans un matériau faiblement

dopé ou les électrons peuvent se déplacer pludemayeint.

A partir de cette structure conventionnelle, ilséx plusieurs types de transistors a

effet de champ a hétérojonction :

* le HEMT (High ElectronM obility Transistor) ;

 le TEGFET Two dimensionnaElectronGasField Effect Transistor) ;
* le HFET Heterostructuré&ield Effect Transistor) ;

* le MODFET MO dulationDopedField Effect Transistor) ;

* le PHEMT Pseudomorphi¢iight ElectronM obility Transistor) ;

* le PMHFET Pseudd orphicHeterostructuréield Effect Transistor).

Certains de ces transistors ont essentiellementagelications de puissance. Pour
fabriquer ces transistors de puissance, plusieaisnblogies de semi-conducteurs peuvent
étre envisagées. Le paragraphe suivant est urgerppsentation des différents transistors de

puissance FET utilisés dans l'industrie et la reche.

|.3. Les principaux transistors FETs de puissance

1.3.1. Les transistors MOSFETSs
Le transistor MOSFET Metal Oxide Semiconductor Field Effect Transisteg

caractérise par le dépo6t d’'une couche d'oxyde gelantre la grille et le substrat constituant
ainsi une capacité MOS (Figure 6) chargée d’enrichid’appauvrir le canal de conduction

entre la source et le drain par une tension dke grisitive, [4],[5],[6].

12
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Capacité MOS
Source Grille Drain Substrat

| pofr """ a,

K % Oxyde Isolant
""" " n drain

Substrat

Canal Induit / Vg>0

Figure 6 : Vue en coupe d’'un transistor MOSFET

Pour I'amplification de puissance aux fréquencesroaondes, les transistors MOS

classiques sont limités du fait de leur faible tensle claquage.

[.3.2. Les transistors LDMOS

Une des filieres développées, pour pallier lestémien puissance du MOSFET, est
celle du LDMOS Iateraly diffused MOE Il se distingue du MOSFET par un puit dopé p+
(Figure 7) jouant le réle de masse RF entre lacsoert la face arriére du composant.

Grille Substrat

Source Drain

Substrat P+

Figure 7 : Vue en coupe d'un transistor LDMOS

Les transistors LDMOS sont des composants tresndégadans les stations de base
pour téléphonie mobile. Dans une bande de fréquiemdée a environ 3 GHz, ils possedent
de tres hautes tensions de claquage, ce qui peategetniveaux de polarisation éleves.

Ericsson-Infineon [7] a développé un transistor LO$avec une tension de claguage égale a

13
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110 V qui atteint une densité de puissance de 1W@r8.2 GHz pour une polarisation de
50 V et 2W/mm @ 1 GHz pour une polarisation d&/70

La tension de claquage du LDMOS dépend directerdenka distance séparant la
grille du drain. Les mesures sur LDMOS de 10mm rf&ntrent qu’'une variation de la
distance grille drain de 2 guh permet une augmentation de la tension de poianmsde
drain de 32 a 40 V.

Cependant, un gain en puissance élevé a hautesfrégunécessite que le canal soit le
plus court possible, favorisant le transit rapides délectrons. Ce constat s'oppose a
'augmentation de la distance grille drain. Ce tye transistor est donc limité a des

fréequences d'utilisation maximales en bandes L .ou S

[.3.3. Les transistors HEMTs AsGa et PHEMTs AsGa

La structure des couches épitaxiées des HEMTs mieeame hétérojonction, une
jonction entre deux matériaux ayant des énergiesbaede interdite différentes. La
conségquence de cette hétérojonction est la crédtioncanal trés fin dans le matériau non
dopé de tres faible résistance, entrainant une Iit@obiélectrons élevée (origine du nom
HEMT). Cette couche est appelée gaz d’électronsewx dlimensions (origine du nom
TEGFET). Ainsi la différence essentielle entreNESSFETSs et les HEMTs se situe au niveau
du principe méme du contrdle du courant dans lalc#&ors que dans le cas du MESFET,
I'électrode de grille contrdle la section de catigponible pour la conduction, dans le cas du
HEMT, elle contréle la densité d'un gaz d'électrbbses dans une zone non dopée située
sous I'hétérointerface qui constitue le canal daodistor. La Figure 8 représente la structure
de couches ainsi que le diagramme de bande d’'édrgas HEMT classique utilisant I'AsGa

et 'AlGaAs comme couches actives.

14
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Gl Dirzin '!'IGH'!'.S
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Figure 8 : Structure de principe d’un HEMT classi@ssociée a son diagramme de
bande d’énergie

Si le HEMT a permis des utilisations en fréequeban plus hautes que celles du
MESFET, sa limite fréquentielle est de I'ordre @2 GHz. Cette limite est principalement

due aux propriétés de transport du matériau irggune, c’est-a-dire I'Arséniure de Gallium.

Il est le composant privilégié pour des applicatiae puissance hautes fréquences
ainsi que pour des applications a faible bruitegeljue les circuits de pré-amplification des
satellites ou encore les oscillateurs. En consé@mu@our satisfaire aux besoins sans cesse
croissants de montée en fréquence, I'idée de base @e remplacer le GaAs du canal par un
autre matériau a faible gap autorisant une vitésgert champ électrique la plus élevée
possible : 'InGaAs. Les progrés technologiquesnatiere d’épitaxie ont donné, par la suite,
naissance a un nouveau type de transistor a h@tétmn : le HEMT pseudomorphique
(PHEMT).

Les transistors a effet de champ pseudomorphigaés @seudomorphic HEM)se
différencient des transistors HEMTs par I'ajout mBucouche d’InGaAs intercalée entre les
couches AlGaAs et GaAs (Figure 9). Par conséquantliscontinuité de la bande de
conduction a l'interface AlGaAs/InGaAs est plusglrque dans le cas AlGaAs/GaAs. Le
puits de potentiel étant plus large que dans ledzase structure HEMT classique, le courant

dans ce transistor est donc plus élevé. De plugitdase des électrons dans I'lnGaAs (non

15
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dopé) est également plus importante que dans les@aAui permet de tres hautes fréquences

de travail.

Source Drain AlGaAs

o Y non dopé

GaAs N+ AlGaAs InGaAs. GaAs
dopé :  nondopg non dope

GaAs N+

Grille

Ec

WJ/ 2

AN

az d'électrons

71 Couche InGaAs non dope

Gaz d'électrons bidimensionnel

GaAs non dopé (faible

Substrat semi-isolant GaAs

(b)

Figure 9 : Structure d’un transistor PHEMT GaAsoag=e a son diagramme de bande

Durant ces dernieres années, les tensions d’'avedamat été fortement augmentées,
permettant ainsi de polariser les transistors ateafe champ avec une tension de drain
supérieure a 20 V [9],[10],[11].

Ces fortes tensions de polarisation autorisent diex densités de puissance plus
importantes. Cependant, les transistors PHEMTs Gatesgnent des densités de puissance
de l'ordre de 2W/mm [12], [13], qui sont toujoured inférieures aux transistors grand gap
(>10W/mm). Par conséquent, seuls des amplificataupdusieurs transistors connectés en
parallele peuvent convenir pour des applicationdote puissance micro-ondes, avec des
tailles de transistor relativement importantesest difficultés d’adaptation et de combinaison

de puissance dues aux tres faibles impédancesadgech
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1.3.4. Les transistors de puissance grand gap.

De récents développements ont permis I'élaboratiencomposants supportant des
puissances bien supérieures aux transistors dgsigues. Aujourd’hui, les semi-conducteurs
a large bande interdite sont les candidats idéaux péaliser des conceptions pour des
applications de puissance. Leurs propriétés phgsigchamp électrique de claquage, vitesse
de saturation, conductivité thermique) en font demtériaux sans rivaux pour un grand
nombre d’applications de forte puissance et a h&argérature. Les semi-conducteurs a
grande bande interdite permettent d’étendre I3&tion des dispositifs électroniques dans le
domaine des hautes températures, du fait de lalgiaande interdite, et des fortes puissances,

du fait du fort champ électrique de claquage.

Il existe aujourd’hui deux principaux semi-condrws grand gap : les MESFETs en
Carbure de Silicium (SiC) et les HEMTs en Nitruee@allium (GaN).

1.3.4.1. Les transistors MESFETs SiC

Le fonctionnement du MESFET (Figure 10) est basdasmodulation de I'épaisseur
du canal sous la grille. L'ensemble, constitué par métallisation de grille et le
semi-conducteur (SC) de type N au dessous de I, giorme une jonction ou diode
Schottky. La présence de ce contact justifie laodénation MESFET NIEtal Semi-

conductorField Effect Transistor).

Une tension appliguée entre les contacts ohmiqaedrain et de source fait circuler
un courant d’électrons parallelement a la surfageseimi-conducteur. La saturation de ce
courant est due a la saturation de la vitesse etrans. L'intensité du courant dans les
transistors MESFETSs est contr6lé grace a la modualate la section du canal contrairement
aux transistors MOSFETs et HEMTs ou le controledurant se fait par la modulation de la
densité des porteurs. Plus précisément, l'interiit€ourant est contrélée par la profondeur
de la zone déplétée, qui apparait sous la jonetiétal/semi-conducteur (contact Schottky)

constituant la grille.
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Source Schottky Drain
Ohmic Gate
Contact
N* Epi N* Epi
Canal N
Isolant P

Substrat 4H-SiC ou 6H-SiC

Figure 10 : Structure d’'un MESFET sur 4H-SiC

Les performances en fréquence des transistors MESBENt conditionnées par la
longueur de la grille. En effet, plus celle-ci esurte, plus les fréequences de transition et
maximale d’oscillation sont importantes. Cependadéduire la longueur de grille revient a

augmenter sa résistance.

Les premiers transistors MESFETs sur Carbure dei8il ont été réalisés a partir du
polytype 6H-SIC parce que celui-ci présente de lneits 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 Redefitd]. Puis, rapidement, le polytype 4H-
SiC est apparu plus intéressant : en effet, cetyymdypossede une mobilité dont la valeur est
deux fois la valeur de la mobilité du 6H-SIiC. Gracees propriétés physiques et électriques
comparables a celles du polytype 6H-SIC, le polgt@pl-SiC s’est avéré étre le candidat

idéal pour réaliser des transistors MESFETs despoise.

En 1994, Charles E. Weitzel [15] de Phoenix CongoraResearch
Laboratories / Motorola présente les résultats eisspnce obtenus avec un transistor
MESFET 4H-SiC dont la coupe transversale est doanéka Figure 11.

Il s’agit d’'un transistor de deux doigts de grilie largeur d’un doigt de grille étant de

166 um et la longueur de grille de 0,7 um. La $tmecde ce transistor est constituée par :
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- un substrat 4H-SIC dopé N sur lequel on a dépose couche épitaxiale semi-

isolante dopé p = 1,4 x f@m?, de 6um d'épaisseur,
- le canal est dopé Nd = 1,7X1€ém* et a une profondeur de 0,25 um,

- sous les contacts de drain et de source, lesszdoées N+ (N& 2x10%cm™) de

0,15 um de largeur sont obtenues par croissantaxhe et par gravure chimique.

—— Ni ohmic contacts
' Schottky contact Ov}rlaycr L

n-type 4H-SiC substrate

R T AR

Figure 11 : Coupe transversale d’un transistor MEGEH-SIC

Charles Weitzel s’est intéressé aux performanceerfrgquences et en puissance de
ce transistor MESFET 4H-SIC et a obtenu les résustaivants :

- une fréquence maximale d’oscillation de 12,9 @Gtlmne fréquence de transition de
6,7 GHz. Ces fréquences ont été calculées a pagiparametres [S] mesurés sur la bande de
fréequence [45 MHz - 26,5 GHz] et au point de pshtibn Vds =30 V, [ds =78 mA, Vgs =1
V (et lg< 1 pA). Le gain petit signal, a ce méme point,t&tai9,3 dB a 4 GHz et 2,2 dB a 10
GHz,

- la densité de courant de drain est de 300 mA/mids = 25 V associée a une

transconductance gm de 38 a 42 mS/mm,
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- des mesures en puissance ont éte effectuéesi@ dlan banc de type load Pull. Le
transistor était polarisé au point Vds = 54 V, \g2 V et Ids = 77,4 mA. La puissance de
sortie maximale est de 29,72 dBm (0,937 W) assacidée gain de 6,7 dB et un rendement en
puissance ajoutée de 12,7 % pour un niveau degnassd’entrée de 23 dBm. La densité de

puissance est de 2,8 W/mm.

En juin 2004, H. George Henry [16] présente de bems résultats a partir d'un
MESFET SiC de 4.8 mm de développement fonctionran8 GHz Ce MESFET se
différencie d’'un MESFET classique par I'ajout d’urspacer » de 200 A en SiC non dopé
entre le canal et la grilleninimisant ainsi les piéges de surface. Une premsérie de
mesures grand signal pulsé (Figure 12) est effeciréc une polarisation en classe AB avec
Vgs pulsée etvds continue (durée de pulse=360 rapport cyclique= 10 %). Ce transistor
MESFET SiC délivre alors une puissance de sortaeég 21 W (soit environ 4.4 W/mm),
avec UnPAE de 62 % et un gain en puissance de 10.6 dB. Ungigtae série de mesures
grand signal CW (Figure 13) est effectuée aveeriémes valeurs de tensions de polarisation
mais en mode continu. Les performances de ce stanVIESFET SiC sont alors en retrait
par rapport a celles obtenues en condition pulsélivre tout de méme une puissance de
sortie de 9.2 W (soit environ 2 W/mm), avecRAE de 40 % et un gain en puissance de 7 dB

pour une fréquence de travail toujours égale a 3GHz

(2]
o

T T T T T T 70

200 psec Pulse o0 )
~ 45110% Duty Cycle ] I %0 £
£ at 3 GHz | bl
@ 40 e —g — 50 »
o i | g
g 35 F—o . '“e ——40 8
<] I | ’ | | m
€ 30p ; 0 §
§. (a) | P : ; %
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o o | = <

al ¢ T Cememl {0 g
15 I I I I i i 0

18 20 2 24 2 28 30 32 M
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Figure 12 : Mesures grand signal d’un transistolSBET SiC de 4.8mm de développement

de grille en condition pulsée (durée de pulsez®0@apport cyclique= 10 %) @ 3GHz
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Figure 13: Mesures grand signal CW du méme trarsddESFET SiC de 4.8mm de
développement de grille @ 3GHz

Cependant, le Carbure de Silicium est souventrra@scontrolé du point de vue des
défauts structuraux ou ponctuels. Ces défautsasbotigine d'un phénomene parasite appelé

phénomene de pieges qui dégrade considérablensgmetidrmances RF des dispositifs SiC.

1.3.4.2. Les transistors HEMTs GaN

Il existe trois types de semi-conducteurs en Kitrde Gallium rencontrés dans la
littérature : le HFET GaN, le MODFET GaN et le HENGEN.

Cependant, lors de cette theése, nous allons naste intéresser au HEMT GaN parce
gu'’il est le composant le plus mature et le plugoatré dans les différents laboratoires ainsi

que chez les industriels.

Pour mieux comprendre son fonctionnement, nousnallétudier brievement les
structures de bande des matériaux mis en jeu darldBEMT AlGaN/GaN [17] qui est la

technologie étudiée au cours de ces travaux de (Riggire 14.
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Source Gate Drain

B B

UID Al,Gag,N 20-25 nm

UID GaN 1pm

Proprietary Nucleation layer

T Sapphire 350 um

Figure 14 : Structure physique de base d'un HEMBshstrat Sapphire

L’hétérojonction formée par la juxtaposition de deauatériaux dont les largeurs de
bande interdite sont différentes, I'un présentantaige gap (AlGaN : 3,82eV) et l'autre un
gap plus faible (GaN : 3,4eV), entraine la formatabune discontinuité de la bande de
conduction a linterface/E;). La Figure 15 présente les niveaux d’énergie enigeu dans

Yy

chacun des matériaux de I'hétérojonction considgéparément, c’est-a-dire avant contact.

niveau du vide

Ec Tl/ 0-XaiGan

e R J-XGan
EC

__________________________ E
EgAIGaN EgGaN Fermi
E,
AlGaN (dopé) GaN (non dopé)

Figure 15 : niveaux d'énergie des matériaux migemans I'nétérojonction
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D'apres les regles d'Anderson, lors de la jonctierdeux matériaux, leur niveau de
Fermi s’aligne. Le niveau du vide ne pouvant pdsirsde discontinuités, il en résulte une
discontinuité de la structure de bande d’énerdimt@rface. La Figure 16 montre les niveaux

d’énergie a I'hétérojonction pour une tension appdie nulle.

A
LN AESAY

métal AlGaN GaN

Figure 16 : niveaux d'énergie des matériaux adfoginction pour une tension appliquée

nulle

Nous pouvons observer la formation d’un puit quprgia I'interface, dans le matériau
de plus faible largeur de bande interdite. Ce mste cantonné dans la partie supérieure du
matériau a plus faible gap non dopé car, au-dessusatériau de plus grande largeur de
bande interdite joue le role de barriere. C’estsdampuit que se regroupent les charges libres
entrainant le phénomeéne de conduction a l'origméadormation d’'un gaz d’électrons a deux
dimensions : c’est le canal. La densité de portdars ce canal dépendra du niveau de Fermi
dans la bande interdite du matériau (niveau de gipale la différence de largeur de cette
bande entre les deux matériaud=§) et du dopage considéré. Par exemple, la Figure 17
montre les niveaux d’énergie mis en jeu a I’hétamofion lorsqu’on applique une tension sur
la grille du composant. On voit en effet une motiatade ce gaz d’électrons et donc de la
concentration de porteurs dans le canal. C’estqumirune tension appliquée sur la grille
d’'un HEMT permet le contréle du courant qui circatdre drain et source.

Une saturation du courant s’observe en raison dddase de saturation des électrons

pour des fortes valeurs de tension entre drairotce. Si I'on compare une fois encore le
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HEMT au MESFET, la mobilité des électrons étantspilevée dans un gaz que dans un

matériau dopé, il est plus rapide que ce derniemnpttant des applications a plus haute

fréquence.
T
!
— o — s — - Gaz d'électron
9-Vgs
AV
AE(F EFermi
R AEg- AE, /
[
métal AlGaN GaN

Figure 17 : niveaux d'énergie des matériaux adfio@nction pour une tension appliquée non

nulle

L’autre particularité du fonctionnement d’'un HEM®Dutre I'existence d'un gaz
d’électrons, est la jonction Schottky créée pgofection métal de grille et semi-conducteur

du substrat.

Comparés aux résultats obtenus avec des MESFETSi@Havec des densités de
puissance similaires a une fréquence de fonctioeneme 10 GHz, les transistors HEMTs
AlGaN/GaN présentent de meilleures performanceféguence. Par conséquent, pour des
applications de tres forte puissance a tres hdutgsiences ou les performances des FETs

SiC sont relativement médiocres, les FETs GaN goatsolution indéniable.

Lors de ce paragraphe, nous avons recensé lesediffétransistors de puissance
rencontrés dans la littérature. Une synthese des lguopriétés est effectuée dans le

paragraphe suivant.
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l.4. Synthese: comparaison des propriétés desgtarssde puissance FETSs.

l.4.1. Comparaison des parameétres physiques desceanucteurs

Le tableau suivant recense quelques caractéristique/siques des principaux

matériaux utilisés pour la réalisation de transsstyyper-fréquences [18].

Silicium Arséni_ure de Ca(l_)u_re de Nitrur_e de
Gallium Silicium Gallium
L""iﬁg‘r‘éif'ee(gf‘/r)‘de 1.1 1.43 3.26 3.39
Chz"l”(;g/%irﬂ‘;”e 0.3 0.4 3 3.3
M%%gﬁiiﬁf{%?gs a 1350 6000 800 1500
Cond‘é\f\;i‘éirtﬁfﬂ‘?{)miq“e 15 05 4.9 17
Constante diélectrique 11.8 12.5 10 9
Température max (°C) 300 300 600 700

Ce tableau nous renseigne sur les différents psint@nts:

_La largeur de bande interdite représente l'ial\situé entre le niveau inférieur de
la bande de conduction et le niveau supérieur tamae de valence d'un matériau. L'énergie
de bande interdite est une mesure de la quandit@idjie nécessaire a un électron pour passer
de la bande de valence a la bande de conductianl'sopulsion d'une excitation thermique
ou autre. Cette quantité est un facteur de la dd@pac matériau a supporter une forte
température ; elle définit la température maximdgefonctionnement du transistor. Donc,
plus la largeur de bande est importante, plus #mststor peut fonctionner a haute
température. On peut donc voir que les matériax i GaN sont des candidats propices

pour un fonctionnement a température éleveée.
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_ Le champ critique est la valeur du champ éleatriqque peut supporter le
composant. Plus cette caractéristique est éle\ég | composant sera capable de supporter
des tensions de polarisation importantes. Le tabteantre que les semi-conducteurs grand
gap (SiC et GaN) ont un champ critique pres des8flus élevé que le Si et 'AsGa. On peut

en conclure que les transistors grand gap sontlertepour des applications de puissance.

_ Une faible mobilité des électrons induit uneraagtation de la résistance parasite,
soit plus de pertes et moins de gain. De plus, efsts s’intensifieront pour des
fonctionnements aux hautes fréquences. On peubrciwre que le matériau AsGa est trés
propice aux applications tres hautes fréquencespédih cependant remarquer que le GaN a
une mobilité des électrons deux fois plus impodarue le SiC. Le GaN permet alors de
pouvoir travailler a plus haute fréquence que @. Si

_ La conductivité thermique d’un matériau tradisitcapacité a évacuer la chaleur du
composant. La chaleur non dissipée provoque unatéé de température du composant qui
va entrainer une diminution du rendement. D’apedableau, pour les applications de
puissance, il est donc préférable de privilégiertlansistors grand gap (essentiellement le
SiC).

l.4.2. Comparaison des transistors sur les carsitres de fréquence et de

puissance.

La Figure 18 montre les tensions d’alimentationsgmes en fonction de la fréequence
de travail du composant. On observe notammentepigdnsistors dits « petits gaps » ont des
tensions d’alimentations peu importantes alors poer les transistors MESFETs SiC et
HEMTs GaN, les tensions maximales peuvent dépéssdr00 V. Cependant, I'avantage du
Nitrure de Gallium est une utilisation possible pdeas fréquences beaucoup plus élevées que
le Carbure de Silicium. Ainsi, ce tableau déemoqgtre HEMT GaN est un candidat idéal pour

une application de forte puissance en bande X.

26



Chapitre | : Potentialité des différentes technologes de transistors pour I'amplification de puissane

TENSION ’ALIMENTATION
SWimm >9W/mm
100V MESFET SiC é - /u>|c_\|'|' GaNg
BJT Si 9W/mm
4W/mm
LDMOS Si
L0V ' BT AsGa / o /”-65mem
. .
PHEMT AsGa
) Fréquence
LV I I >
0.1GHz IGHz 10GHz 100GHz

Figure 18 : comparaison de différentes technologoes I'amplification de puissance
Il. Etat de I'art des transistors de puissance GaN.

II.1. Historique

Les premiers transistors HEMTs GaN sur substrahigagilicium et carbure de
silicium sont apparus au milieu des années 90. Md#&sut attendre la fin des années 90 et
début 2000 pour trouver des résultats trés inténeéssen terme de puissance et/ou de

fréquence.

En 1999, S.T. Sheppard (Cree) [19] présente deauxasur un transistor HEMT GaN
(substrat SiC) avec une densité de puissance d&/®on a 10GHz

Au sein du laboratoire IRCOM [20], un transistorME GaN sur substrat SiC issu du
laboratoire Tiger de 1.2mm de développement déeguildélivré une puissance de sortie de
6.7 W (5.6 W/mm) avec uRAE de 40 % et un gain en puissance associé de 6.5ak: a
fréequence de 10 GHz lors de mesures grand signaiggme CW

De tres bon résultats ont aussi été obtenus & pkertiransistors HEMTs GaN sur
substrat silicium avec des densités de puissancede/mm (Tiger) [21] & 10 GHz allant
jusqu'a 12 W/mm a 2.14GHz (Nitronex) [22].
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Trés réecemment, des sociétés comme CREE et SOIREG@mmenceé a proposer des
wafers GaN, tout en continuant leur production ddens SiC beaucoup plus matures. Les
travaux de K. K. Chu font état d’'un transistor HEMIIGaN/GaN sur substrat GaN polarisé a
50 V sur le drain, ayant une densité de puissaac&4W/mm avec uURAE associé de 40 %

a 10 GHz [23].

Nous constatons donc que tous les résultats pess@mqu’ici, et obtenus avec des
transistors HEMTs a structure conventionnelle, épadsent pas les 10 W/mm pour des
applications bande X [24] .

Or début 2004, un saut technologique a été framabt I'ajout d’'une métallisation de
grille, appelée «field plate » ou « overlappingega (Figure 19)située au-dessus de la
couche de passivation du composant. Ces nouvettestiges field platepermettent
d’atteindre des densités de puissance excepti@snekqu’a 30 W/mm [25], [26].

SIN

substrat

Figure 19 : structure d’un transistor HEMT GaN afield-plate

Les premiers travaux relatant 'emploi de cettdtedogie field-plate datent du début
des années 90. En effet, en 1992. C.L. Chen (L&timrd.incoln du Massachusset) présente
un transistor MESFET GaAs avec field plate ayarg tension de claguage grille-drain de
42V [27]. Cette métallisation au-dessus de la ceudd passivation permet de modifier le
profil de la distribution du champ électrique dudde la grille coté drain et de réduire le pic
du champ électrique critique, augmentant aingteasibn d’avalanche (Figure 20).
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Figure 20 : courant maximum de sortie et tensi@valanche drain source obtenus pour un
transistor HEMT GaN conventionnel et pour un traimsiavec field plate en fonction de la

distance grille drain

Afin d’augmenter encore la tension d’avalanche transistor HEMT GaN a double
field plate (Figure 21) possédant une tension dénane de 900 V a été présenté par H. Xing
(Université de Californie) [28].

A
\

}_“'\ 2nd field plate

J 1st field plate
Source |T\"_—'—~— KT

: J —- Drain
\_ J Gate 5\“ b ; SIN N =4 )
AlGaN barrier
- v =
4+t
Lepy Lepe
GaN channel

Figure 21 : structure d’'un transistor HEMT GaN alole field plate
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Y.-F. Wu (Cree) [26] obtient les meilleures dersitie puissance actuelles, a savoir
une densité de puissance supérieure a 30 W/mntia getransistors HEMTs GaN sur SiC
avec un seul field plate. Les résultats exactsniesures grand signal CW obtenus pour une
tension de polarisation continue de drain égal2g@\ sur deux transistors (taille de 246um)

quasi identiques (longueur de field plate difféegnsont les suivants :

=> une densité de puissance de 32.2 W/mnRAIBde 54.8 %, un gain en puissance

de 14 dB a 4 GHz pour une longueur de field plg@ea 1.Jum

=> une densité de puissance de 30.8 W/mnRAIBde 49.8 %, un gain en puissance

de 10.7 dB a 8 GHz pour une longueur de field ptgie a 0.am

Cependant, la présence du field plate augmentagdacité grille-drain et réduit ainsi

quelque peu les performances en fréquence dearesstiors.

Chaque année, de nouveaux travaux sont publiGameldes résultats obtenus toujours
plus performants. Notamment en 2005 ou le nombrgud#ications sur des résultats de
puissance obtenus par des transistors HEMTs Gabltanfent progressé. La Figure 22
présente de facon chronologique les meilleuresopeegnces obtenues avec des transistors

HEMTs GaN jusqu’a aujourd’hui.

Structure
« conventionnelle »
Structure
1999 « field -plate »
17 1993 6.9 W/mm @ 10 GHz
MOCVD GaN First GaN HEMT GaN HEMT
Manasevit et al. Khan et al. Sheppard et al.
l >
L]
_Tl_. ............ } >
1969 1996 2004
. ) 1992 . . . _
HVPE GaN First Microwave Power 30 W/mm @ 8 GHz
AlGaN/GaN 2DEG GaN Transistor GaN HEMT

Maruska et al.
Khan et al. Wu et al. Whu et al.

Figure 22 : principaux résultats obtenus en terempudssance et de fréquence a partir de
transistors HEMTs GaN
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II.2. Tableau des performances relevées sur lasistars de puissance GaN.

Le tableau présenté ci-dessous est la synthése'étd He l'art des derniers

composants HEMTs GaN portés a notre connaissance.

laboratoires Substrat Fréquence De_nS|te de Tensu;n de PAE Publication
puissance drain
HRL -
laboratorie sic 30GHz | 5.7 W/mm 20V 4596 | JUin 2005
Malibu / ONR [29]
University of si 4 GHz 3.3 W/mm 25V 540, | Mal2005
california [30]
TIGER Si 18GHz | 5.1Wmm 35V 20 % 2[%)]5
ONR 40GHz | 10.5W/mm 30V 34 % NO‘[’3'2.21005
National 3 2005
Central . anv.
Univesity Sapphire 2.4GHz 4 W/mm 30V 38 % [33]
Taiwan
Nitronex Si 214GHz | 2.1 W/mm 28V 5% | “Uin2005
Corporation [37]

RF Micro sic 214GHz | 22.7 Wimm 80V 5506 | YUIN 2005
Devices [34]
Electric SiC Bande C 2.79 W/imm 40V 25%

Corporation [36]
Cornell siC 10GHz | 16.5W/mm 60 V 47% Fe‘[’,o;52]°°4

Cree SiC 4GHz | 322Wmm| 120V 54.8 % Ma[rzséoo“
BAE systems,  GaN 10GHz | 9.4Wmm 50 V 40% 56?5'3]2004

Daimler : o Avril 2003

Chrysler Si 2 GHz 6.6 W/mm 30V 49% [38]
Emcore sic 18 GHz 9.1 W/mm 55V 2370 | S€PL2005

Corporation [39]
Hong-Kong : 0 Déc. 2005
University Sapphire 4 GHz 3.26 W/mm 8V 55.6% [40]
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Cette prolifération de publications traduit un a€te maturité de fabrication de ces
semi-conducteurs GaN et 'engouement des différiafitsratoires internationales pour cette
technologie.

Le tableau ci-dessous recense les caractéristiéleetrigues des principaux transistors
GaN commercialises:

_ Puissance de Tension de _
Industries _ Fréquence _ PAE Gain
sortie drain
Nitronex 50 W 3.5 GHz 28V 50 % 10.5dB
Eudyna 45 W 2.2 GHz 50V 60 % 12 dB
RFHIC 10w 2.14 GHz 28V 55 % 10 dB

lll. Limitations actuelles : effets thermiques &&momeénes de piéges.

Les fortes densités de puissance admissibles sutetdinologies grands gaps vont
entrainer un échauffement important du transidéonitesse de saturation des porteurs va
diminuer a son tour entrainant une diminution dpuessance de sortie et de la fréquence de
transition jusqu’a atteindre un état établi. Cetsmes phénoménes thermiques dus a l'auto-

échauffement que nous allons étudier dans un preemgs.

De plus, la technologie récente de ces transisi®iBTs présente des défauts de
structure. Cela se traduit par les effets de piegesffectent considérablement la puissance
de sortie des transistors (gate-lag, drain-lag)udNétudierons ces phénoménes dans un
deuxieme temps.

llI.1. Les effets thermiques dans les transistded/Hs GaN

L’état thermique d’'un composant résulte de la taempée ambiante et de l'auto-
échauffement du transistor [41]. L'auto-échauffemeln transistor se traduit par une
puissance dissipée dépendant de la classe dedionethent du transistor et des performances
RF de celui-ci vis-a-vis du signal injecté.
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Ainsi, lorsque la puissance dissipée augmenteer@pérature de jonction notée Tj
augmente, faisant diminuer la mobilité des porte@sla se traduit par une chute de la
puissance de sortie du dispositif ainsi que par lbmisse des fréquences de transition et
maximales d’oscillation. En clair, une forte élégat de température altere de facon
importante les performances des transistors. Poomtrer cet effet, nous simulons en
puissance un modele de transistor GaN (Figure @Bpmend en compte cet effet thermique
(ce modele est abordé dans le chapitre suivantyy pleux températures différentes :
Tj=300°K et Tj=400°K.

Gain

12 40
_ Tj=300°K .
11— 30{ Tj=300°K
i e ]
10— m
) 'DI 20—
9— Tj=400°K g 7 Tj=400°K
4 10—
8— ]
i OATITTTITTTITTTTIITITTTIITTIITTTTI
7 TTTT I TTTT | TTTT | TTTT I TTTT I TTTT | TTTT | TTTT ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘ ‘
a0 5 0 5 10 15 2 25 30 0 s 0 5 201520 2530
Pe dBm Pe_dBm

Figure 23 : Comparaisons de simulations en puigsdiun transistor GaN pour deux

températures de socles différentes (fo=8GHz)

La Figure 24 llustre un exemple de [leffet dad@ohauffement sur les
caractéristiques (V) d’un transistor HEMT GaN. téseau I(V) quasi-isotherme (Tj=300°K)
mesuré en impulsions est comparé aux mesures ¢énwcal méme transistor (les méthodes

de mesure seront abordées dans le chapitre II).

On peut observer une forte décroissance du codemlrain lorsque la tension Vds
augmente. Ceci est lié a une décroissance de lditdales électrons lorsque la température

augmente.
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Figure 24 : Exemple d’auto-échauffement d’un trstosiGaN

l1l.2. Les phénoménes de pieges dans les transisiieBMTs GaN.

[11.2.1.Notion de piege

Le Nitrure de Gallium est un matériau semi-conduictpli est mal contrdlé du point
de vue des défauts qu'ils soient structuraux ousgsbient ponctuels (impuretés, défauts
intrinséques). Ces impuretés générent des étatgétingies qui peuvent étre occupés par des
porteurs dans la bande interdite du matériau. Gdeyrs sont alors retenus pendant un temps
T dans ces niveaux d'énergie et ne peuvent pagiparta la conduction, d'ou le nom de
pieges. Ces niveaux énergétiques constituent descpiges pour les matériaux semi-

conducteurs.

Les phénomenes de pieges, résultant de I'existdimopuretés ou de défauts dans le
réseau cristallin alterent considérablement le aoiement électrique du transistor aux

fréquences micro-ondes.
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Plus le gap du semi-conducteur est grand et plofré la possibilité a des pieges de
se former sur des niveaux d'énergie compris dabarde interdite. Ces pieges ont la faculté
de capturer ou d'émettre un électron ou un trog @es constantes de temps diverses. Ces
effets de piéges ont donc des conséquences swmufant de drain, provoquant des effets

transitoires de ce dernier [42].

La constante de temps de capture de piéges a uée de I'ordre de la microseconde
alors que celle d’émission des piéges a une duedwicbn 1000 fois supérieure a la capture,
c’'est a dire de l'ordre de la milliseconde. Ces stantes de temps correspondent a des

phénomenes basses fréquences.

On distingue deux phénoménes de pieges prépondévheervés sur le courant de
sortie du composant : le self-backgating et le-trge

La méthode de mesure en régime I(V) pulsé permetnddre en évidence ces
phénomenes de piéges. En effet, c'est le pointotiigation de repos qui fixe, d’'une part,
I'état thermique et, d’autre part, I'état des péegeur toute la mesure des caractéristiques
(V). En conséquence, si I'on mesure des caratitirés 1(V) a différents points de repos en
conservant une puissance dissipée nulle (pour réligehauffement du composant), la

dispersion entre les mesures reflétera les eftefsabe.

l11.2.2.Self-backgating

Ce phénomene est en relation avec la dispersioraakigieges du substrat. Cet effet
est en rapport avec le champ électrique générdaptansion drain-source [43], [44]. La
présence de pieges dans le substrat semi-isolagdgndre des états transitoires du courant de
sortie Ids vis a vis des variations de la tensiois.\En I'absence de variations des tensions de
commande, le nombre de pieges ionisés reste constanombre d’atomes qui capturent un

électron venant du canal est égal au nombre d’adim&rant un électron.

Lorsque la tension Vds augmente brusquement (Fi@fe un grand nombre
d’électrons est injecté dans le substrat et estuoapar les piéges. La charge globale du
substrat devient plus négative. Une charge d’espaséive se crée alors, dans le canal a
l'interface canal - substrat. La section du canalimue lentement ainsi que le courant Ids
jusqu’a I'équilibre.
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Figure 25 : Influence de la capture des électramsips piéges de substrat

Lorsque la tension Vds diminue brusquement (Fig28g les pieges émettent un
grand nombre d’électrons dans le canal. En conséguda charge d’espace a l'interface
canal — substrat, diminue lentement ; ce qui augenképaisseur du canal. Le courant Ids
augmente au rythme du processus d’émission degashdans le canal jusqu’a atteindre son

état permanent.

Source | Grille L Drain
& -] Vs
L N+ -
+
N > ]

Ids r‘\_

Substrat GaN non do o
Emission délectrons

Figure 26 : Influence de I'’émission d’électrons gas pieéges de substrat

Afin de mettre en évidence ce phénomene, on camlear caractéristiques (V) du
composant mesurées en impulsion pour deux poinpkdisation de repos différents qui ne
présentent pas de puissance dissipée [45]. Celaistena appliquer des impulsions de

polarisation de courte durée, dans notre cas 3@@sune période de récurrence pe.6

Tout d’abord, nous réalisons une premiére sériendsures pour lesquelles le
transistor est polarisé de la maniére suivantgsy % Vp = -7V et Vys=0V. Ensuite, nous
polarisons ce méme transistor toujours avec la mémsion de grille de repos, mais
V4s=30V (Figure 27).
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Figure 27 : Exemple de comparaison des caractgresil(\V) obtenues sur un transistor GaN
pour des polarisations (Vgs, Vds) de (-7V ; OV}-&V ; 30V)

[11.2.3.Gate-lag

Ce phénomene [46], [47] (Figure 28) induit destsfteansitoires lents du courant de
sortie méme lorsque la tension de commande vauialbment, entrainant un retard du signal.
Cet effet est principalement du a des piéges daciet est en relation avec la tension grille-
source de polarisation du composant. Un autre phéne agit sur le gate-lag : l'ionisation
par impact. Cependant les mécanismes physiqueti@etas aux pieges de surface ne sont

pas totalement identifiés.

Vs (1) mTTTmTe TR RTER Ids (1) (h&l@_
t i . '\ :
1 . 1 1
I Wason i D : I
1 | [: r 5 | __|
| —_— ; ds=csl |
I o i . =
1 Vosolt 1 . -T-

i 5 : I

I 5 o " |

1 B 3 |

I lnsmesssmenshassamas | I— I
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Figure 28 : Mise en évidence du phénomene de «agte
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Lorsque Vgs=Vgsoff (pincement), le canal est eatieent déplété de la source vers le
drain. Lorsque Vgs passe de Vgsoff a Vgson, le attude drain reste faible jusqu’au
commencement d’émission des électrons. L'augmemntatiu courant de sortie s’effectue
d’'une maniere transitoire au rythme de vidage deges (Figure 29). Lorsque le processus de
capture est terminé, le courant Ids atteint soh ggamanent apres quelques millisecondes

dans certain cas.

emission de trous .
: état Vgson
J .capture de trous Fi 9
i H
m H U
-— 9 0 0 00 0 -
- o0 A état transitoire
N+
o @ : état Vgsoff
——
Substrat GaN (a) )

Figure 29 : Description physique du processus dséion et de capture des charges a partir

des pieges de surface

De plus, des travaux [48] ont montré que plusdeadistor était pincéVgsl] grand),
plus les transitoires du courant de sortie dus gat& lag » sont importants. Lorsque Vgsoff
correspond au début du pincement du canal, celesicessentiellement fermé sous toute la
longueur de la grille (Figure 30-a), ainsi les &ffale pieges de surface peuvent étre
négligeables. En revanche, lorsque Vgsoff atten& waleur pour laquelle le pincement est
profond, le canal est entierement déplété de leceorers le drain (Figure 30-b). Dans ce cas,
le courant Ids présente un comportement transifiire prononcé avant d’atteindre son état

permanent.
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Substrat GaN Substrat GaN (b)

Figure 30 : Effets d’un pincement léger (a) et praf (b) sur la zone désertée

Afin de mettre en évidence ce phénomeéne, de la nméaméere que précédemment, on
compare les caractéristiques I(V) du composant réesuen impulsion pour deux points de

polarisation de repos différents qui ne présemantde puissance dissipée [45].

Tout d’abord, nous réalisons une premiére sériendsures pour lesquelles le

transistor est polarisé de la maniere suivantg; =V,, =0V . Ensuite, nous polarisons ce

méme transistor ave¢,, =0V, maisV , =V =-7V (Figure 31).

39



Chapitre | : Potentialité des différentes technologes de transistors pour I'amplification de puissane
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Figure 31 : Exemple de comparaison des caractgresil(V) obtenues sur un transistor GaN
pour des polarisations de (Vgs, Vds) de (OV ; OM}2V ; OV)

Les réseaux (V) précédents montrent les effetiigstes des pieges. Cependant, pour

des applications avec des signaux modulés en ame]itii est important de prendre en

compte les effets de pieéges dynamiques. Typiquerientiste deux constantes de temps :

- Les effets de capture des pieges qui sont de Eatdrla micro-seconde.

- Les effets de libération de pieges qui sont deltfede la milli-seconde.

Pour pouvoir réaliser une conception a partir deamnposants, il est donc nécessaire

d’avoir un modele électrique traduisant les effdtermiques et les effets de piéges du

composant. Cette modélisation électrique est aleaddés le chapitre .
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CONCLUSION :

Dans ce chapitre, les principaux critéres technglaes (physiques et électriques) des
différents transistors de puissance ont été préseitous avons pu démontrer tout l'intérét
que présente le transistor HEMT en Nitrure de @Guailpour des applications d’amplification

de puissance a haute fréquence.

Ce semi-conducteur apparait dores et déja comnmmposant prometteur dans un
avenir proche. L'état de I'art présentant de nombes publications sur la réalisation de

transistor GaN atteste de l'intérét des univergtaet des industriels pour ce composant.

Cependant, la réalisation du transistor qui est dune technologie récente n’est pas
encore totalement maitrisée. lls possédent donoremguelques défauts qui limitent leurs

performances.

L'objectif final de la thése est la conception m’amplificateur de puissance de type
Doherty. Etant donnée, I'importance des phénomémasniques et des effets de piége dans
ce type de transistor en Nitrure de Gallium, nousna développé un modéle électrique
prenant en compte ces deux phénomenes. Ce modheidoaera fortement a la méthodologie
de conception de cet amplificateur. Cette modétieaparticuliere est donc le sujet du

deuxiéme chapitre.
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INTRODUCTION :

Nous avons vu lors du premier chapitre que lessistors HEMTs GaN sont des semi-

conducteurs a forte potentialité pour des appbeatide puissance a haute fréquence.

Cependant, ces transistors a forte densité degngs subissent un auto-échauffement
important. Ce sont ces phénoménes thermiques, aansemier temps, que nous allons
mettre en évidence pour un transistor HEMT GaN #aldigts de 75um provenant de la

fonderie Tiger.

La caractérisation de ce composant a plusieurséehyres va nous permettre, par la

suite d’établir un modéle électrothermique nonding

Cependant, la technologie récente de ces trarsidteMTs GaN présente des défauts
de structure qui engendrent des effets de pieges. €¥fets de pieges affectent les
performances en puissance de sortie de ces der@iesseffets vont donc étre caractérisés a

I'aide du banc en impulsions développé au laboratoi

L'importance de ces effets de pieges va amener &réamtion d’'un modele
électrothermique intégrant ces phénomeénes de pi€gesnodele servira, par la suite, a la

conception d'un amplificateur de type Doherty.
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|.  Caractérisation du composant.

Les transistors caractérisés et modélisés sonH&8®&4Ts en Nitrure de Gallium sur
substrat Carbure de Silicium. Ils sont issus d’'tocpss de 2001 de la fonderie Tiger. lls sont
constitués de 12 doigts de grille de 75um de I4i@x75um), la longueur des doigts est
de 0.25um (Figure 32). lls ne présentent pas dd Piate.

1]
i}

12X15XC.25HSTIG2 EX

'5
'F;’
!

Figure 32 : photo d’un transistor GaN 12x75um

I.1. Principe du banc de mesure [(V) et paramg8ganpulsionnel.

Pour caractériser le transistor, nous utilisonBdec de mesures impulsionnel I[V] et
des parametres [S] de XLIM a Brive. Ce banc perdeets’affranchir en grande partie des
problemes d’auto-échauffement du transistor, massiadans le cas des transistors a effet de
champ, de visualiser les effets parasites de pidgesplus, il est souhaitable de pouvoir
caractériser les transistors dans toutes les regiarls sont susceptibles de fonctionner. Les
zones d’avalanche et de forte conduction de gsitlet mesurables en impulsions mais sont

impossibles a mesurer en continu sans éviter Eridéation ou la destruction du composant.

Ainsi, grace a cet outil permettant des mesure3 #lVparametres [S] pulsées, des
modeles trés élaborés de transistors peuventéaglieés. C’est pourquoi ce style de banc a été
développé dans notre équipe depuis une quinzaiaende, ce qui a donné lieu a de
nombreuses theses et publications [49][50][51][52]H4].

Le banc de mesures de XLIM (Figure 33) a les carmtiques suivantes :
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- mesures pulsées I[V] (2A, 100V).

- mesures des parametres [S] (0.5 @ 40GHz).
- température de chuck (-65°C a +200 °C).

- durée d’impulsion minimale : 200ns.

|IEEE 488 INTERFACE BUS

IEEE 488 LOCAL BUS

WILTRON WILTRON WILTRON

|‘h§ 360 WL 363 TEST SET REOUT  synTHETIZER

m 40 GHz
Eﬁl Eﬂ A Modulator

Pulse

0OSCILLOSCOPE TEKTRONIX

;“&?E'rié&_;ié,”"é' .| smnrorD RESEARCH
iditterertisl @ GEMERATOR
tand Hall g. i

iprobes

Trigger
>0
N

INPUT RESISTIVE PULSE MATCH

NETWORK NETWORK

] . * P
PULSE GENERATOR |- PULSE GENERATOR
HP&110.8 ALTEC GO0J361

Figure 33 : Schéma du banc de mesure pulsé de XLIM

Le principe de fonctionnement du banc consiste@iqer les impulsions de courte
durée, dans notre cas 300ns avec une période deenéce de s, a partir d’'un point de
polarisation de repos @éo Vbso qui permet de fixer I'état thermique du compodaigure
34). De plus, si ces transistors contiennent degegi, I'état de ceux-ci va étre modifié par le
déplacement de ce point de repos.
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Figure 34 : Principe de mesures en impulsions

Pour satisfaire les criteres de mesure énonceggeaunent, la durée et la récurrence

des impulsions doivent remplir les spécificationwantes :

- la durée de l'impulsion doit étre suffisamment l&rgour que la température n’ait

pas le temps de changer quelle que soit la puissda€impulsion,

- la durée de I'impulsion doit étre suffisamment glapour garantir un état établi et

assurer ainsi une mesure précise et simultanéelgisns et des courants,

- le temps hors impulsion doit étre trés grand delamturée des impulsions pour
que I'état thermique soit tres majoritairement f@lpar le point de polarisation de

repos. C’est-a-dire que le rapport cyclique esjptans inférieur a 10 %.

[.2. Principe des mesures en température

Afin de connaitre la température exacte de fonogoment du transistor. Nous
utilisons une polarisation dite "froide" (transisfmncé ou tension de drain nulle) ne générant
pas de puissance dissipée, ainsi la températurpradion du transistor est uniqguement
contrélée par le chuck thermique de la table smist@. Les mesures étant effectuées en

impulsions, on réalise ainsi une caractérisativi) &t parametres S quasi-isotherme.
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On peut ainsi mesurer I'évolution des réseaux |@f)des parameétres [S] pour

différentes températures de jonction qui correspahd la température du chuck thermique.

1.3. Mise en évidence des phénomeénes thermiquésuasistor GaN 12x75um.

[.3.1. Evolution des réseaux I(V) en fonction dédmpérature.

Nous avons caractérisé ce transistor en impulgions 6 températures de chuck : 0°C,
27°C, 50°C, 100°C, 150°C et 200°C et cela pouoistp de repos :

- Trois points de repos, correspondant a des poiatpalarisation dits froids,
(Vdso= 0V ; Vgso=0V), (Vdso= 0V ; Vgso=-7V), (Vds28V ; Vgso=-7V) ont été
choisis dans le but d’'observer les phénomeneseatepi

- Un point de repos (Vdso=20V ; Vgso=-4V), correspmmda la polarisation

nominale de I'amplificateur a concevoir. Il perm@&pbtenir un réseau I(V)
intégrant, pour ce point de polarisation, 'ensesrid#s phénomenes de piéges.

La Figure 35 montre la comparaison des mesureseédeaux Ids=f(Vds) a la

polarisation de repos (Vdso= 0V ; Vgso=0V) pouespératures de 27°C a 200°C.

La Figure 36 montre la comparaison des mesureségeaux |ds=f(Vgs) a Vds
constant de 20V et a la polarisation de repos (¥d¥d ; Vgso=0V) pour 4 températures de
27°C a 150°C.

Le transistor a été aussi mesuré en continu afios#rver le phénomene d’auto-

échauffement (Figure 37).
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Figure 35: comparaison de réseaux I(V) pour depéeatures de 22°C a 200°C au point de
repos (Vds=0V ; Vgs=0V).
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Figure 36 : Comparaisons lds=f(Vgs) pour Vds=20rpdifférentes températures

Nous pouvons observer une décroissance assez anfmdu courant de drain lorsque

la température de jonction augmente.
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Figure 37 : Réseau I(V) mesuré en continu

1.3.2. Principe de mesure de la résistance themmiqu

La résistance thermique d'un transistofy Rexprimée en °C /W, permet de
caractériser I'élévation de température de jonctigndu composant par rapport a la
température de socle Tref lorsque celui-ci est $@@nmine excitation électrique.

Le principe de la mesure de la résistance thermepiebasé sur la variation de la

tension de seuil de la jonction Schottky grill@usce avec la température.
- Phase de calibrage :

En premier lieu, il est nécessaire de calibrer dbewmometre électrique » en
température par une mesure en impulsions du couergrille pour des températures de

chuck différentes. Les tensions de polarisatiomep®sVyso €t Vgso Sont a 0 V pour ne pas
. . A i AV,
creer de puissance électrique dissipée. Nous mesw@aiors le rapportE pour un fort

courant de grille (Ig=20mA), de fagon a se placangla zone ou les courbes de diode sont
paralleles (Figure 38). Pour un courant Ig de 20nmgus obtenons un rapport

AV,
=-178mV/°K .
AT
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Figure 38 : Calibration du « thermomeétre électrigue
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Figure 39 : Tj=f(Vgs) pour Ig=20mA

- Phase de mesure :

Une fois le thermomeétre calibré, il suffit de mesuen impulsion la tension de grille
Vgs a partir d’'un point de repos nominale, pernméttBavoir un courant de grille proche de

Ig=20mA et d'utiliser la courbe étalon de la Fig@&pour en déduire Tj.
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Pour mesurer la résistance thermique Rth, on ¢hdésix points de polarisation de
repos correspondant a deux puissances dissipéeslRdiPdiss2. On mesure ensuite Vgsl et

Vgs2 au méme Ig pour chaque cas.

Nous en déduisons ainsi la valeur de la résistdrezenique par la formule suivante :

R | ar|_|aT av,
" AP | |AV,, AP,

avecAVgs= Vgs2-Vgsl et APdiss=Pdiss2-Pdissl

iss
Pour ce transistor, nous évaluons Rth a 12°C/W.

On notera que la présence de pieges est une Héficoajeure dans cette étape
d’extraction de la résistance thermique.

l.4. Mise en évidence des phénomeénes de pieges.

La méthode de mesure en régime pulsé permet deemsetevidence ces phénomenes
de piéges. En effet, c'est le point de polarisati®mepos qui fixe I'état thermique et I'état des
pieges pour toute la mesure des caractéristiqids EHn conséquence, si I'on mesure des
caractéristiques (V) a différents points de reposconservant une puissance dissipée nulle
(pour éviter I'échauffement du composant), la disipe entre les mesures reflétera les effets

de piéges.

l.4.1. Mise en évidence des "piéges de drain".

Nous avons caractérisé ce transistor pour différpoints de repos a courant de drain
nul, c’est a dire a puissance dissipée nulle etcdoour un méme état thermique. Les

polarisations utilisées sont :
- Vgso= -7V = Vp et Vdso = 0V.
- Vgso= -7V = Vp et Vdso = 20V.

La Figure 40 montre une légére différence entsedeux réseaux qui est due aux
pieges dits « piéges de drain ». Le phénomene afgepilié a la tension de drain étant peu
important pour ce composant, il ne sera pas pric@npte dans le modele de pieges

développé par la suite.
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Figure 40 : Mise en évidence des "piéges de drain".

1.4.2 Mise en évidence des "pieges de grille".

L'opération réciproque consiste a faire varier tdapsation Vgso en maintenant la
valeur Vdso= 0V (pas de puissance dissipée). Déseaux mesurés en impulsion ayant pour
polarisations froides (Vgso=-7V,Vdso=0V) et (Vgs®50dso=0V ) sont comparés Figure
41.

GaN_Diamant 12x75 POLAR Vgs=+0.120 V, Vds=+6.125mV, Id =-0.435mA
T T T T T T

T
Vgs=+2.500 V <—
Vgs=+2.000 V —+—
Vgs=+1.500 V B—
os Vgs=+1.000 V »— |
2 Vgs= +0.00nV 4—

////a Vgs=-1.000 V *—

5 /></< Polarisation | Vgs=-2.000 Vv -&—
a——a (-7V,0V) Vgs=-3.000 V ¥—

/// Vgs=-4.000 V =— 1
Vgs=-4.250 V +—

Vgs=-4.500V &—
Vgs=-5.000 V *—
Vgs=-5.250 V 4—
Vgs=-5.500 V ¥— 7
Vgs=-6.000 V &#—
Vgs=-6.250 V <-—
Vgs=-6.500 V <o—
Vas=-7.000 V —+— |

Id en Amperes

Vds en Volts

Figure 41 : Mise en évidence des piéges de grille.
58



Chapitre Il : Modélisation non-linéaire d’'un transi stor HEMT AlGaN/GaN incluant les effets thermiques

et les phénoménes de piéges

Nous pouvons observer une grande différence désdreeux réseaux, ce qui met en
avant I'importance des pieges dits « pieges deegril Pour des tensions de grille élevées
(autour de QV), on observe, entre ces deux étafgiaiges, des courants de drain pouvant
varier quasiment dans un rapport deux. Le fonceoment en puissance dépend du réseau
I(V) correspondant a I'état de piege lié au pompdlarisation. Un changement de la tension
de polarisation de grille ne correspond donc pluseclassique changement de classe de
fonctionnement mais également a un changementsgauwel(V). Ce phénoméne de pieges
pouvant influer fortement sur le fonctionnementdamplificateur, nous avons jugé utile de

développer un modéle de pieges.

1.5. Evolution des parametres [S] en fonction defapérature.

Nous avons mesuré les parametres [S] dans la loenfiéquence de 1 a 20 GHz. Les
mesures des paramétres [S] sont comparées poaredifts températures mais en prenant
soin d'étre a chaque fois au méme point de repdsd¥ 20V ; Vgso=-7V) et au méme point

de polarisation d'impulsion (Vdsi= 22V ; Vgsi=-4V).
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Figure 42 : Paramétres [S] pour des températur@9de 473 °K
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Nous pouvons voir Figure 42 que la températureeninfluence sur les parametres [S]
sur une large gamme de température. En particuliregQbserve sur le parametre S(2,1) un
écart de 2 dB entre la température de jonction Q¥ K3 et celle de 473°K, ceci affectera

inévitablement le gain en puissance de I'ampliéoat

Une fois que I'on a caractérisé le composant, wdéte électrothermique peut étre

élaboré.

Il. Modélisation de transistor par un modéle tabulaire

électrothermique.

[1.1. Introduction au modeéle.

Il existe principalement deux méthodes de moddétisatlectrique des non-linéarités
pour la CAO des circuits: la modélisation par émuet phénomeénologiques et la

modélisation par tables.

I1.1.1. Modéle par équations phénoménologiques

Les non-linéarités sont représentées a l'aide af@ms analytiques paramétrées. La
Figure 43 montre le schéma non-linéaire du tramsidtous pouvons observer deux types de
non-linéarités : les non-linéarités convectivesufse de courant et diodes) et les non-

linéarités capacitives.

Id%
Cgd rad g D
0—"MN ] | | \/\7\, R ,,}g

pd
BG

Vgs
s n@ Cds
Ri 1d(Vgs, Vds) Vds

Rs

Figure 43 : schéma électrique non-linéaire du tsémisa effet de champ
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Les modéles analytiques les plus utilisés pourimdrla source de courant sont les

modeles de Curtice et de Tajima [55] avec leurg®dbfites variantes.

Concernant les capacités non-linéaires, elles septésentées par des équations

mathématiques plus ou moins simples (une tangsgmierbolique par exemple). [56]

I1.1.2. Modélisation par table 3D.

La modélisation par table consiste a représentendm-linéarités mesurées par des
fonctions polynomiales par morceaux d’'un certaigrde également appelées "splines". les
modeles tabulaires sont donc habituellement app#ébésdéles par splines'[57]. Les
coefficients de ces fonctions sont déterminés @rpias mesures en fonction de deux (Vgs et
Vds) ou trois (Vgs, Vds et T°) parametres d'enté@e.obtient donc un tableau de valeurs en

2D ou 3D, selon le niveau de modélisation choisi.

La modélisation par tables peut étre appliqguée difitérentes non-linéarités du
transistor : sources de courant et capacités. @athmique de modélisation ne nécessite pas

de processus d’optimisation, elle permet une remtésion treés fidéle des non-linéarités.
La modélisation tabulaire offre plusieurs avantages

- le modele par table est complétement indépendanta technologie du
transistor et du phénomene physique qu’il reprodGela rend Il'approche de la
modélisation trés générale et facilement utilisapbaur d'autres dispositifs RF et

micro-ondes.

- L'utilisation d'une représentation tabulaire mlines et d'une approche
intégrée modéle-mesures réduit significativement clamplexité du processus

d’extraction du modele.

- Le modéle par table offre une représentationldiddes caractéristiques

mesurées et autorise un certain degré d’extrapalati

La concordance modele-mesures est plus préciséorpiee I'utilisation d'un modele
analytique classique, a condition de disposer damsemble de points de mesures

suffisamment denses dans les parties les plusinéailes des caractéristiques. Par ailleurs, le
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modéle doit s’affranchir au maximum du bruit de oresPour cela, nous utilisons des splines

d’approximations non contraintes a passer pardegpde mesures.

Dans notre cas, les modéles par tables sont pnésentation des mesures a l'aide de
fonctions polynomiales par morceaux de degré 3ir{8plcubiques). Cet ordre 3 est un bon
compromis entre temps de calcul et précision. Ledficeents des polyndmes par morceaux

sont calculés d'apres les points de mesures estmkes sous forme de tableaux . [57][60]

Nous avons développé un nouveau modele par tabletssé "modele tabulaire 3D"
implémenté sous le logiciel commercial ADS (Figdi4). Ce modele 3D utilise comme
variables d'entrée les deux tensions de commandeeVyds , ainsi que la température de
jonction T. Il fait appel a un fichier de points {emsion .sim). C'est un modele

électrothermique auquel sera associé un circuitrtiggie [58].

Commande de la
température

Fet_Ircom2
FileName="lolo4.sim"
IdActive="Yes"
IdDefault=0.0 A
& I IL & |gActive="Yes"
IgDefault=0.0 A

Commande de Vgs F——VG FET VCL;)mmande o \V/ds C?urrentFactorzl

IRCOM CgsActive="Yes -dvgs -dvds"
& ®  CgsDefault=0.0 F
_ R CgdActive="Yes -dvgs -dvds
v ~  CgdDefault=0.0 F
CdsActive="Yes"

63 € . 3 CdsDefault=0.23 pF
T T CapaFactor=1

TempKDefault=300.0
Verbose="No"

TIJQef TK

® VGTau

®
®

Figure 44 : Schéma du modele de transistor intgmséous le logiciel ADS

Le modéle est développé en langage C et compiis $DS. Nous disposons

également d'un utilitaire permettant de traiterd@ment les fichiers .sim.

Le modele 3D est implémenté de facon a ce qudidatieur puisse accéder a sa

structure interne. En effet, de nombreux points@Bacsont disponibles. Ceci a été fait dans le
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but de donner de la souplesse au modeéle et aingppopar exemple, étudier la stabilité non-
linéaire, accéder au cycle de charge intrinseqsé&rer des éléments résistifs et des sondes de

mesure. Ce modele est commandé en 3 points :
- La broche Vg qui est la commande de Vgs.
- La broche Vd qui est la commande de Vds
- Les broches Tk et Tref qui commandent la tempézatur

La commande de la température est (Tk — Tref). Qigdncomme la broche Tref

étant reliée a la masse, seul Tk commande la tetupéra

Les 3 commandes permettent, a I'aide d'un fichiextnsion .sim, de calculer les
valeurs des capacités non-linéaires Cds, Cgs etalw que les sources de courant non-

linéaires de I'entrée Ig et de la sortie Id du $iator.

C’est au point « VG TAU » que doit étre pris enmge le retard sur la commande

(Figure 44). La source de courant est donc comnmeapdeVG TAU, Vds et la température.

Chaque élément intrinséque (et non-linéaire) dasistor peut étre désactivé et étre
remplacé par une valeur linéaire. Pour cela, ifisdé sélectionner « No » a I'élément que

I'on veut désactiver et mettre une valeur par dédazet €élément.

La commande thermique peut étre désactivée sépatéat indépendamment sur
chaque élément non-linéaire du transistor. Pow, ¢@lnotion « Yes notherm » doit étre mise

sur I'’élément voulu.

Une option de facteur d’échelle de courant et @jgacités a été prévue. Il suffit de

choisir le facteur de multiplication voulu dans apaFactor » et « CurrentFactor ».

Lorsque le mode Verbose est activé (en choisissaries »), des informations
supplémentaires (notamment la valeur des tensiarsddférents noceuds du modéle) sont
fournies lors de la simulation dans la fenétre ideukation du logiciel ADS. Cela peut étre

utile lorsque des problémes de simulation liés adéte surviennent.
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[I.2. Modélisation du transistor GaN 12*75um

I1.2.1.Modéle électrique petit signal
Le modele utilisé est un modeéle électrique en éimiomcalisés avec une topologie
classique de transistor a effet de champ. Le schémmpévalent petit signal est représenté

Figure 45. Il est constitué des éléments suivants :

AN Transistor
€ JJ intrinséque

Grille Cligld Rgd Drain
N

G)Gm §Rds —— Cds

. T Source Jot
Transistor intrinseque Gm = Gmyg x e**

Figure 45 : schéma électriqgue équivalent

- Les éléments extrinséques :

* Lg, Ld et Ls sont des inductances parasites ligela topologie du transistor.
L'environnement de mesure (fils thermos soudéagfigd'acces) peut étre modélisé comme

des inductances parasites supplémentaires.

* Rd et Rs représentent les résistances paragiies aux contacts ohmiques et aux
zones conductrices et inactives du canal, entrenigsillisations de drain et de source et la
limite de la zone déserte. Rg représente la résistdynamique de grille, liée au métal qui

constitue le contact Schottky.

* Cpg et Cpd représentent les capacités de platadhsistor.
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- Les éléments intrinséques :

* la transconductanc&m qui traduit le mécanisme de contréle du couramsdea

canal par la commande de grille au point de p@tas Mo:

M= Jld |
ovgs' ™

* La conductance de sortie Gd représente letsedl'injection des électrons dans le
canal :

_aid

Gd= oVds [wo

* Les capacités grille-source et grille-draeprésentent les variations de charges

accumulées sous la grille, sous l'effet des terssiespective¥gsetVgd:

Cgs= 4 QQJ
Mo

Vg

_9Qg

Cgd
9= 5vad

Mo

* Rgd et Ri sont liées a des effets distribués sous la grillegrrespond a un retard
associé a la transconductar®m, et Cds prend en compte les effets parasites de couplage

électrostatique entre I'électrode de drain et cdd#iéa source

L’extraction d’'un modéle électrique consiste a déteer, dans un premier temps, les
valeurs des éléments extrinséques puis a en déldgirealeurs des éléments intrinséques

quelque soit le point de polarisation du transistor

La qualité finale du modéle dépend fortement deprcision avec laquelle sont
estimés les éléments extrinseques du circuit ébprizaPour cela, nous utilisons une méthode
par optimisation basée sur le fait gu'’il n’existéun seul jeu de parameétres extrinsequrzs, (
Lg, Cpg, Rd, Ld, Cpd, Rs, )Lpour lequel les parametres intrinsequés( Gd, Cgs, Cgd,
Cds, Ri, Rgdp) sont indépendants de la fréquence. Le passagelaes extrinseques des

mesures aux valeurs intrinséques du transistdiestele de la maniére suivante :
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=> Pour un jeu de parameétres extrinseques donmnésextoait la matrice admittance

intrinséque [Y]" & partir des paramétres [S] mesurés (extractiatidi). La matrice [Y]' est

obtenue par transformations successives de lacgeg8] mesurée .

t
Transformation [S] en [Z]ex

v

Soustraction de Lg et Ld

v

Transformation [Z]al en [Y] :

v

Soustraction de Cpg , Cpd

v

Transformation [Y]ben [Z] ;

v

Soustraction de Ls
Rs, Rg, Rd

v

int int
Transformation [Z] en [Y]

L

b a jwCpg O
[Y]" = [v] [ 0 janc]

[2]" - [2]". [R

g+ Rs+jalLs
Rs+ jwLs

Rstjal s
Rd+R st jwL

J

Figure 46 : Détermination de la matrice admittaintenseque du transistor

=> Ensuite, a partir de la matrice admittance isggue, on calcule analytiquement

I'ensemble des paramétres intrinséques du modeéte @éthode est utilisable car le nombre

d’éléments du modele correspond exactement au rmondes paramétres mesurés (8

parametres).

Im{Y12}

2
Cad=" |m~2{12} 1+ ( Re{Y12} + Gdgdj

1)
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- Rgd=" (Rdéﬁ;Gdgd) {1+ ( RG[T;{ZE(IZC};dgdﬂ )

. cgee(imfyal ; im{Y12}) { " ( Re[l\r(nl{ﬁ Il?—f[r::{z\;l 2G}dgsﬂ o

- Gd=ReY12}+RdY22} (4)
- Cds:%)(lm{Y12}+lm{Y22}) (5)

i (RY11}+ RY12}- Gdgg {l+(Re[Yll}+ ReY12} -Gdgsﬂ ©)

Coga? Im{y11} +Im{v12}
- Gm=./(A% +B?)[1+ Ri*CgSa?) (7)
- T= -iarctg{—B +AR_ngst (8)
w A -BRICgsw
- A=RdY21}-RdY12}, B=Im{Y21}-Im{Y12} 9)

=> Enfin, chaque élément est calculé pour chaquret de fréquence mesuré lors de la

caractérisation du transistor.

Pour un point de polarisation donné, on obtiensiales dispersions des éléments
intrinséques avec la fréquence : Qgs(Cdsfv), Cgdw), gm(w), gdw), T(w), Rgdw), Ri(w).
Les valeurs finales retenues pour les élémentsigginues du circuit résultent d'une moyenne
fréquentielle dans la bande de mesure. On reconenéppération jusqu’a avoir une
dispersion fréquentielle minimale des élémentsinséques. Ceci est effectué a l'aide de

I'algorithme d’optimisation de la méthode du reairhulé.
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Les paramétres du modeéle sont extraits pour unt poiréseau I[V] proche du point
de polarisation de repos. Ce point du réseau gonesa : Vgsi = -4V ; Igi= 0 mA ; Vdsi =
20V ; Idi = 130mA. A ce point de repos instantasgassocié un fichier de mesures contenant
les paramétres;§ 1, Siz, S, de 1 @ 20 GHz.

A ce fichier de paramétres [S] nous appliquonsni&thode d’extraction du modele
petit signal. Les valeurs des parameétres extriregegbtenues sont indiquées dans le tableau

suivant.

Rg Lg Cpg Rd Ld Cpd Rs Ls

0.92Q 575 pH 44 fF 0.32 800 pH 35 fF 0.3Q 90 pH

Cependant, il faut noter que les parametres ergimss sont indépendants de la
polarisation et de la fréquence alors que les patr@s intrinseques sont fonction du point de
polarisation. A titre d’exemple, sont représentésles Figure 47 et Figure 48, la capacité

linéaire Cgs et la transconductance Gm en fonct®la fréquence.

Le banc de caractérisation en impulsions permétehir un fichier de parametres [S]
pour chaque point de mesure I(V). Une extractioftirpolarisations et multi-températures de
jonction est pratiqguée sur I'ensemble des pointsédeau IV et permet ainsi d'obtenir les
variations non-linéaires de chaque élément en ifmmctles tensions de polarisation
instantanées et de la température. Les principadeslinéarités du modele so@gs, Cgd,
Cds, Ids etlgs. Les résistances Ri et Rgd, et le retagkront considérés comme constants
dans la suite de cette étude, leurs variationsoantibn des tensions de polarisations étant

faibles.

Ri Rgd T

10 3Q 3.3 ps
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Remarque : Bien que cette procédure permette dmilealGm et Gd, ces deux

éléments ne sont pas utilisés pour la modélisat®ola source de courant de drain.

Figure 47 :
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Figure 48 : Transconductance Gm linéaire en fondi® la fréquence (Vgso=-3.5V,

Vdso=20V)
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I1.2.2. Modéle électrique non-linéaire.

[1.2.2.1. Eléments non-linéaires convectifs.

La topologie du modéle non-linéaire pour un fonmtiement statique est présentée
Figure 49.

lg Id
GRILLE DRAIN
o »> N~ <,
Rg |

ldgq Rd

Vds

o Y

— 10y Ids

Modeéle IV du FET intrinséque

-

SOURCE

Figure 49 : Modéle I(V) non-linéaire

Ce modele non-linéaire est composé de :
- Rg, Rd, Rsrésistances d’'acces du transistor,
-1ds: modéle de la source de courant,
-ldgs diode grille-source
- Idgq: diode grille-drain

La source de courant de drain est commandée pan&on de grille retardée (VG
TAU), la tension de drain (Vds) et la températuegahction (Tj). Elle constitue la principale
non-linéarité du transistor. Elle est modéliséeadipdes mesures I(V) en impulsion, a l'aide
d'une représentation tabulaire par splines. Undedat inclus dans le modele afin de prendre

en compte la réponse non instantanée de la soarceuwlant avec la tension de grille.

Quant a la diode d’entrée, elle est commandéegsaehsions de polarisation (Vgs et
Vds) ainsi que la température de jonction. De laneénaniére que la source de courant, cette

diode d’entrée est modélisée par un tableau Spline.
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Des comparaisons de réseaux I(V) entre les mestites simulations sont effectuées

pour différentes températures de socle Figure Blgete 51.

0.6 mesures "

0.5

] = ) ) )
0.4 / = =1
Ids ] 7, A A I 7 S
e

®) 0.3 /
0.2 4/
1/ /
0.1 /)
1V -

0+ =

Vds (V)

Figure 50 : Comparaison Mesure / Modele pour TjZ800

Ids
A

Figure 51 : Comparaison Mesure / Modele pour TjZ&23

Une tres bonne concordance est observable entradsares et les simulations pour
les températures de 300°K et 423°K. Ces figurestranhaussi I'extrapolation effectuée par

le modéle en dehors du domaine de mesures.
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[1.2.2.2. Modéle non-linéaire des capacités

Les trois capacités Cgs, Cgd et Cds sont consislécéenme des non-linéarités
dépendantes des deux tensions de commandes Vds.,etvVge la température. Cette
dépendance sera obtenue a partir des mesures dm@gbas [S] en impulsion multi-
polarisations. La modélisation des trois capac#és également effectuée a l'aide d'une

représentation par splines.

Le transistor est polarisé en impulsion a uneuwratiéterminée des tensions de drain
et de grille (Vds Vgsy). Il se trouve donc dans un régime d’état étahlis, un signal RF de
faible amplitude est superposé afin de mesurepdeametres [S] du dispositif. D’apres les
équations (1), (3) et (5), les capacités Cgs, Qd€gel sont déduites pour ce point de

polarisation.

Par la suite, les niveaux des impulsions sont nemtifet le transistor est alors polarisé
dans un nouvel état établi (\&d3/gs). Une mesure de paramétres [S] est effectuéeuice g
conduit a une nouvelle valeur de capacité. Cetbeduiure est répétée en parcourant tout le

domaine des tensions de drain et de grille.

Nous obtenons ainsi I'évolution des capacités néssuren fonction du point de
polarisation et de la température. C’est ce quisnpermet d’extraire les expressions non-

linéaires des différentes capacités, leurs modi@isase faisant par Spline 3D.

Les Figure 52, Figure 53 et Figure 54 montrentciggsacités Cgs, Cgd et Cds non-

linéaires en fonction de Vds, Vgs et la température

On peut remarquer que la capacité Cds est quastante dans la zone de saturation

du composant. Il est donc possible de choisir @atpacité constante quelque soit Vgs.

La modélisation des capacités permettent de powanparer les mesures et les
simulations des parametres [S]. La Figure 55 mameetrés bonne concordance entre elles.
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Figure 52 : Capacités Cgd non-linéaires 3D
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Figure 53 : Capacités Cgs non-linéaires 3D
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Figure 54 : Capacités Cds non-linéaires 3D
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Figure 55: Comparaison modeéle / Mesures des paresn&] ; Polarisation Vgso=-4V,

Vdso=15V.
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[1.2.3. Circuit thermique.

Au modeéle électrique, un circuit thermique doiteétissocié afin de simuler le
fonctionnement en température du composant. Ceittlermique est composé d’'un élément
calculant la puissance dissipée du transistor et dircuit Rth/Cth (Figure 56). Le calcul de
la puissance dissipée se fait a I'extérieur du rfe8P pour prendre en compte les résistances
extrinséques. La résistance thermique d'un tramsRty exprimée en °C /W, permet de
caractériser I'élévation de température de jonctfdj) du composant par rapport a la

température de socle (Tref) lorsque celui-ci eatrEie a une excitation électrique.

P(®)

1

Rth Cth AT=Tj-Tref

(N
N

P@) =Vd(t) . 1d(t) + Vg(t) . 1g(y

Figure 56 : Circuit thermique

Cette puissance dissipée permet de calculer I'ttévale température de jonction

(AT) en régime établi par la loi des nceuds suivalf€ =Tj — Tref = Rth* Pdiss
Puissance instantanée dissipd¥t) = (Vg(t) * Ig(t)) + (Vd(t) * Id(t )

Pdiss : Puissance dissipée moyenne symbolisée rpaowrant : Intégration de P(t) par le

circuit passe-bas (Rth, CthP.diss:%.J' P(t).dt
0

Tj : température de jonction symbolisée par unsiten
Tref : température de socle symbolisée par unéaeiii=340 °K).

Rth : résistance thermique symbolisée par unetaésis électrique.
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[1.2.4. Implémentation du modele 3D sous le laglide CAO ADS.

d

Circuit thermique

Bloc calculant la puissance
dissipée du transistor

PO =(Vd) " 1g®)+(Vd) *1d@) |

tk
L
| —
— T_
TRef T!(
P‘ TD1 Rad
Delay=3.3 q
ZRef=50. GTau R=3
e I} w——
G FET D
La Rg IRCOM l
L=159 R=2.2 AAN vd in
J. Cpg Ri
. C=50 fF R=05
. £ Id
=
oo . Fet_Ircom
vs_in  FileName="rugby.s
192 I l IdActive="Ye
IdDefault=0.0
lgActive="Ye
IgDefault=0.0
CurrentFactor

CgsActive="Yes -dvgs -
CgsDefault=0.0
CgdActive="Yes -dvgs -
CgdDefault=0.0
CdsActive="Ye
CdsDefault=0.2
CapaFactor=
TempKDefaulp£30
Verbose="

Eléments
extrinseques

Figure 57 : Modéle électrique du transistor sousdéiel de simulation ADS
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Ce modele 3D (Figure 57), correspondant a l'étapidge lié a la polarisation (-
7V;0V), constitue ce que nous appellerons le "medkd référence" dans la présentation du

modele 3D + pieges.

lll. Développement d’'un modele de piéges de grille.

[11.1. Présentation

Les phénoménes de pieges se traduisent, pour eedgygomposant, essentiellement
par une modification du courant de drain mesuréngulsion en fonction de la tension de
polarisation continue de grille. Ce phénoméne estlélisé par une source de courant
supplémentaire connectée en paralléle sur la saeamurant de drain fondamentale. Cette
source de courant est commandée par la composé&nét Basse fréequence de la tension Vgs.

La dépendance de ces phénomenes en fonction elmfeetature est également considéreée.

Les phénomeénes de pieges comportent des phasaeptdeecet des phases d'émission
des porteurs. Ces deux phases se produisent aveonigtantes de temps différenteset e,
Ces deux constantes de temps sont prises en cempitdisant des circuits RC associés a des
diodes. Typiquement;. est de I'ordre de la microseconde alors gquest de l'ordrede la

milliseconde, ce sont donc des phénomeénes bagspefrces, donc a variations lentes.

l11.2. Principe du modele de pieges

Le principe de ce modeéle de pieges est d’ajoutezaumant Ald) a celui de la source
de courant (Id) du modéle de transistor 3D [61].c8erantAld est la différence entre deux
réseaux I(V) présentant des états de pieges diti&ree courant additionnel a l'allure typique
d'une source de courant de drain, on le modélise deec une table 3D.

Pour cela, nous avons élaboré une table représeitdnqui est la différence de
courant entre le réseau correspondant a I'étatietge gfvVgso= -7V, Vdso= 0V: réseau de
référence) et celui correspondant a I'état de p{éggso= 0V, Vdso= 0V). La détermination
de cette sourcAld a été faite pour toutes les températures de(fegtire 58 et Figure 59).
Cette table comporte donc 3 commandes : Vds, VigsBtmpérature de jonction. Le modele

proposé prend donc en compte les effets de piédesredvolution avec la température.
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Transistor: GaN_Diamant 12x75 Alcatel Cyril Bias Point: Vgs=-4.468E-002 Ig =-3.740E-004 Vds= 1.857E-001 Id = 8.815E-

Vgs = -7.000E+000 —
Vgs = -6.300E+000 —
Vgs = -5.600E+000 —
0.25 Vgs = -4.900E+000
Vgs = -4.200E+000 —
Vgs = -3.500E+000 —
Vgs = -2.800E+000
02 Vgs = -2.100E+000 — |
Vgs = -1.400E+000

Vgs =-7.000E-001 —
Vgs = +0.000E+000 —

0.1

Ald (A)

-0.05 . - .
15 20 25 30

10
Vds for TEMPK = +3.000E+002

Figure 58 Ald=f(Vds) pour Tj=300°K

Transistor: GaN_Diamant 12x75 Alcatel Cyril Bias Point: Vgs=-4.468E-002 Ig =-3.740E-004 Vds= 1.857E-001 Id = 8.815E-

Vgs =-7.000E+000 —
Vgs =-6.300E+000 —
Vgs =-5.600E+000 —
Vgs = -4.900E+000
Vgs = -4.200E+000 —
Vgs = -3.500E+000 —
01 Vgs = -2.800E+000

Vgs =-2.100E+000 —
Vgs = -1.400E+000

Vgs = -7.000E-001 —
Vgs = +0.000E+000 —

~
S:, 0.05 o
h=
|
— \
0
0.05 L L R R R
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Vds for TEMPK = +4.500E+002

Figure 59 Ald=f(Vds) pour Tj=450°K

La valeur deAld dépend également de la tension Vgso, cettedenggso représente

les composantes DC et BF de la tension de grilggsovfeprésente toutes les variations lentes

de Vgs(t), c’est a dire des variations ayant uniesge inférieure aux constantes de temps de

capture et d'émission des pieges.
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La source de couratMd s'écrit sous la forme du produit de deux fonio
Ald =f(Vgs, Vds, T).g(Vgsc)
f(Vgs,Vvds,T): table 3D

g(Vgso)=a.Vgsdrb.Vgsd+c.Vgso+d : variation non-linéaire diid en fonction de Vgso
(a=0.0041 ; b=0.184; ¢=0.704 ; d=1)

Drain
Yy ld_total Idtotal= Ids +Alds
lds
< Ids=f(Vds, Vgs, T)
Grille — Alds Alds= f(Vds , Vgs, T) x g(Vgso)
=> |dtotal= Ids4lds = f(Vds,Vgs,T,Vgso)
=> Modele a 4 dimensions.
Source

Figure 60 : Principe du modéle de pieges

Les phénoménes de pieges sont des phénomenes foéggence qui ont des

constantes de temps différentes selon que lesgp@zgeent ou libérent des porteurs.

Le signal Vgs(t) est préalablement filtré. En effeexiste un circuit RC en amont du
circuit de pieges pour filtrer les composantes RRsspour autant filtrer les phénomenes

basses fréequences comme les phénomenes de piedeshmrmique.
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Vgs(t)

Capture des piéges
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DIODE2 R1
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c1
— L C=10uF

Libération des pieges
|-

L
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L1

DIODE1 R2
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Figure 61 : Implémentation des constantes de tempke simulateur

Chaque constante de temps (circuit RC) est assaciée diode parfaite (Figure 62).

Id (A)

01 \ \ \ LA —
-1.0 -0.8 -0.6 -0.4 -0.2 -0.0 0.2

vd (V)

Figure 62 : Caractéristiques des diodes idéalésads

Lorsque la tension Vgs(t) devient inférieure a \,gko transistor va capturer des
pieges avec une constante de temps de 1us. Alorvepsement, lorsque la tension Vgs(t)
devient supérieure a Vgso, le transistor va libéesr pieges avec une constante de temps de

1ms.
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Circuit
Thermique

V._DC
TimeDelay .' @ RefTemp
D1 Vdc=3000V
Delay=33 psec
ZRef=50.0hm
tk
et * R
Rgd
Vora R=3Ohm
I] AAA
L I L v |_Probe
Ly Rg FET - a L
L=159 pH R=220] L IRCOM I vdoff c Ld Drain
WA Cpd  L=167pH Num=2
R = C=50 fF
Ri
R=10hm \dPr be
9T T ‘
" N Fet_rcoml
. < vs_int  FileName="rugbyl.sim"
Extrinseques P | ~ ncive="ves"
ldDefault=00 A H A
Ao Yoo Extrinseques
lgDefault=00 A A'd
CurremFactur:'
) CgsActive="Yes Yivgs -dvds”
Extrl nSé uds CgsDefault=0.0 A
q CgdActive="Yes flvgs -dvds"
CgdDefault=0.0 H
CdsActive="No"
CdsDefault=0.2 p)
CapaFactor=1
JEERDUERG S - 4 — - — TempkDoau=3dRO— — — — — — — —
Verbose="No" ‘

p VCVS
R4 SRC2
G=1

|_Probe
Idoff

;.‘.‘. /a 0 * - R‘-‘.‘.

R3 R1 M PN
R=0050hm 24n0s )19 8pola R=10hm d I d
Diode_Grille_Source . SDD3P1 odele ae
xa & IL.0FF0 . s
s_gs=1187e-2 o\ 112,0F-(_v1*(0.0041%_v3*_y#* v3+0.0184* vB*_v3+0.0704*_v3+1)) p|eges de
Ngs=1 e o)
T Grille

Diode Grille Source

Circui
filtrage

R
R2
R=1000 Ohm

Constante de temps
des piéges

Figure 63 : Présentation du modéle 3D+ piéges
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[11.3. Simulations temporelles des effets de piege

[11.3.1. Premier exemple de simulation temporelle.
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Figure 64 Libération des pieges
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La graphique de gauche (Figure 64) représentiniesisions appliquées a la grille du
transistor au cours du temps. Les impulsions sameddurée de 0.5us pour une période de

5us.

Le graphique central (Figure 64) représente laitende grille Vgso de commande de
la sourceAid en fonction du temps (sortie des circuits RQmhdéle de pieges). La constante

de temps de libération des piéges étant imporfdntas), nous pouvons voir que la tension

Vgso est quasiment constante : les porteurs nasig@temps d’étre libéres.

Enfin le graphique de droite (Figure 64) représdatcourant 4ld » en fonction du

temps. Ce courant se rajoute a la source de coduamiodele de référence.

Dans ce cas, la commande BF Vgso étant quasi caesia cours du temps, I'état de
pieges reste également constant et est fixé pgnkion de polarisation de grille de repos

(hors impulsion). On est dans le cas ou la frégaehcsignal Vgs(t) est supérieure a la bande

passante des pieges.
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l11.3.2. Deuxiéme exemple de simulation temporelle.

-2.0 25 | 0.06:

T BEEE
g P = s L

T T T T T T 1 ‘ ‘
0 5 10 15 20 25 30 35 4 45 0 5 1 15 20 25 N 3B 440 45 § fo15 2 2 % % 4 4

Time (us) Time (us) Time (us)

-3.0—

EEEERE

<~ 30| ]

-4.0

Vgs(t) (V)

Vgso (V
7.
Ald (A)
% B

Figure 65 :Capture des pieges

Par rapport a I'exemple précédent, la tension gegest toujours de —3V mais la
tension dans l'impulsion est maintenant de —5W K donc maintenant capture de piéges
entre les 2 états. La constante de temps de cagtamede 'ordre de 1us, a chaque impulsion,
la tension Vgso (sortie des circuits RC) diminueeapchaque impulsion. Cette tension se
stabilisera lorsqu’elle atteindra les -5V (celarésgnte environ 120us). Les simulations 1(V)
pulsées devront donc se faire aprés ce régimeitoaas une fois le régime établi atteint.

Dans ce cas, I'état de piege en régime établieestlh valeur Vgs(t) pendant I'impulsion.

l11.4. Simulations I(V) pulsées

Dans ce paragraphe nous comparons les mesures gtriulations 1(V) pulsées pour
différents points de repos. Cela permet de powalider notre modele électrothermique +
pieges de grille.

VAR VAR
VAR4 m VARL
Vdslow=0 vde=d0_.10
VtPulse Vgslow=-2 vai=-1
SRC8
Vlow=Vgslow V P
Vhigh=vgs V VtPulse
Delay=200 nsec DC_Feed SRC5
Edge=linear DC_Feed2 Vlow=Vdslow V
Rise=900 psec DC_Feed Vhigh=vds V
Fall=900 psec DC_Feed1 Delay=200 nsec
Width=500 nsec E_dge:hnear
=== Period=5 usec Rise=900 psec
= Fall=900 psec
I_I Width=500 nsec
I 1L I Vgs I I Vds 1L Period=5 usec
—l - Ll R -
21 DC_Block GaN DC_Block R2
DC_Blockl X1 DC_BIs =!
R=50 Ohm C_Bloc C_Block2 R=50 Ohm

Figure 66 Simulation du banc de mesures pulsées
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Pour simuler le banc de mesures pulsés, nous ddvawailler en temporel. Ce banc
envoie des impulsions simultanément sur la grillle elrain du transistor (Figure 66). Comme
pour le banc de mesures, nous pouvons choisirelesians de repos des impulsions. Les
Figure 67 a Figure 72 représentent les comparaientie les simulations du modéle et les
mesures pour différentes températures et difféamitsts de repos (c’est a dire différents états
de pieges).

000 : Simulations
: Mesures

lds (A) 0.4

L L O A
0 10 20 30 40

vds (V)

Figure 67 : Comparaison modéle / Mesures pour em&dn de repos Vgso=0V;Vdso=0V a
T=300°K

_ . Mesures

0.7+ 000 : Simulations . W—M

Ids (A)

vds (V)

Figure 68 : Comparaison modéle / Mesures pour em&dn de repos Vgso=-7V;Vdso=0V a
T=300°K
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000 : Simulations
: Mesures

3

e

Ids (A) 0.35—

T T T T T T T T T T T T T T T T T T T T
-2 0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30 32 34 36 38 40

vds (V)

Figure 69 : Comparaison modeéle / Mesures pour em&dn de repos Vgso=-4V;Vdso=0V a
T=300°K

000 : Simulations
: Mesures

°
°
AR

Ids (A)

Vds (V)

Figure 70 : Comparaison modéle / Mesures pour em&dn de repos Vgso=-2V;Vdso=0V a
T=300°K

86



Chapitre Il : Modélisation non-linéaire d’'un transi stor HEMT AlGaN/GaN incluant les effets thermiques

et les phénoménes de piéges

. 000 : Simulations
“:Mesures - . .

Ids (A)

vds (V)

Figure 71 : Comparaison modeéle / Mesures pour em&dn de repos Vgso=-4V;Vdso=0V a
T=423°K

" ?|° e00. ; Simulations

O o o
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2.30

Ids (A)

J,zsrz
J,ZO%
0,1{
0.10%

0.05—

Vds (V)

Figure 72 : Comparaison modeéle / Mesures pour em&dn de repos Vgso=-2V;Vdso=0V a
T=373°K
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Nous pouvons observer une bonne concordance lestréseaux. Maintenant, il faut

valider le modele en puissance, grace a des melsoagsPull

V. Validation en puissance du modeéle.

Pour valider le modele du transistor 12x75 um emN,Gaous avons décidé de le
caractériser sur le banc Load-Pull pulsé du laboeXLIM de Limoges. En plus de valider
le modéle électrothermique + pieges, ce banc ves rpmrmettre de mettre en évidence
I'influence des effets de piege sur les performar@epuissance.

Polarisations
pulsées

Source pulsée Tuner

Coupleur
RF DUT Passif

Th =

30dB

TOP directionnel

Atténuateur

Wiltron VNA

Figure 73 : Principe du banc de mesures Load-Rigép

Les impulsions utilisées pour les mesures en gnsont une durée de 2us pour une

récurrence de 20 ps.

Les mesures ont été effectuées pour une fréqukEn8e5Hz et pour une impédance de

charge de 50 ohms.

Le timing des impulsions est le suivant (Figurég 74
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- at=0, polarisation de grille Vgso pendant 2.5us

- at=0.1ps, polarisation de drain Vdso penda&3ji 2.

- at=0.3 s, excitation RF (stimulus RF) pendad 2

- at=0.55us, mesure n°1 (Profile RF1) pendant3s25

- at=0.8us, mesure n°2 (Profile RF2) pendant Q25

at=1.8us, mesure n°3 (Profile RF3) pendant Gs25u

12
1 = ___Vgso
0a ___Vdso
Stimulus R
0k -

" ____ Profile RF
04 __ Profile RF
02 ___ Profile RF

I:I T T
0 4 8
Temps (US)

Figure 74 : Timing des impulsions

Le banc Load-Pull pulsé permet de mesurer lesspnes consommeées, d’entrée et de

sortie ainsi que les impédances d’entrée et destutcomposant.

IV.1. Comparaisons en puissance Modele / Mesures.

Afin de valider le modéle électrothermique + p®geous allons comparer pour un
méme point de repos, pour une méme polarisation; pne méme charge et a fréquence

identique, les simulations du modele et les medoeespull impulsionnelles.
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Toutes les mesures suivantes ont été faites pmurmpédance de charge de 50 ohms
et a la fréquence de 8 GHz pour des durées d’ingoulle 2us avec une récurrence de 20us.

La mesure est prise au niveau de la fenétre pnofile

IV.1.1. Configuration n°1 : point de polarisatiorgd~-3.3V et Vds=29V et point de
repos (Vgso=0V, Vdso=0V)

11,0

10,0 A

9,0 A1

8,0

0 25 50 75 100 125

1000
900 -
800 f------ -t b S
700 -
600
500 -
400 -
30 +---"-"-"-"-"-"-"_ A"~~~ "~~~ ———————————————
200 F----- A
100 A

——modele
—— mesures

0 20 40 60 80 100

Figure 76 : Ps_mW=f(Pe_mW)
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24

20

16

——modele

12 ———mesures

0 50 100 150

Figure 77 :PAE=f(Pe_mW)

1,0
0,9
0,8

0,7
modele

0.6 mesures

0,5
0,4
0,3
0,2

0 25 50 75 100 125

Figure 78 ir'd =f(Pe_mw)

I'e étant le coefficient de réflexion d’entrée du posant.

-60
5
-80
-100
——modele
-120
——mesures

-140

-160

-180

Figure 79 [re=f(Pe_mWwW)
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Les comparaisons (Figure 75 a 79) montrent un@dcnncordance entre les mesures
et les simulations du modele électrothermique ¢gBeDe nouvelles comparaisons vont donc
étre effectuées pour un autre point de polarisagtonn autre point de repos, dans le but de

valider completement le modele.

IV.1.2. Point de polarisation vgs=-5.5V et Vds=28Y point de repos (Vgso=-7V,
Vdso=20V)

8,00E+00

6,00E+00 +Z2- -

—— modele
—— mesures

4,00E+00 =~~~

2,00E+00 T
0,00E+00 5,00E+01 1,00E+02 1,50E+02 2,00E+02

Figure 80 : Gain_dB=f(Pe_mW)

7,00E+02

6,00E+02

5,00E+02

4,00E+02

modele

mesures

3,00E+02

2,00E+02

1,00E+02

0,00E+00 ; ; T
0,00E+00 5,00E+01 1,00E+02 1,50E+02 2,00E+02

Figure 81 :Ps_mW=f(Pe_mW)
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1,40E+01

1,20E+01 -

1,00E+01

8,00E+00 - ——modele
6,00E+00 - ——mesures

4,00E+00 -
2,00E+00 -

0,00E+00
0,00E+00 5,00E+01 1,00E+02 1,50E+02 2,00E+02

Figure 82 :PAE=f(Pe_mW)

Ces nouvelles comparaisons (Figure 80-81-82) despoce démontrent, a nouveau

une bonne concordance entre les mesures pulskisssanulations pulsées du modéle.

IV.2. Influence des effets de piege sur les perforoes en puissance.

Pour observer I'influence des phénomenes de preges allons comparer des mesures
de puissance pour une méme polarisation et une ntbarge, mais avec un point de repos

différent.
Toutes les mesures sont effectuées pour une ciargeé ohms.
La polarisation nominale (dans I'impulsion) ests¥e3.5V et Vds=30V.

Nous comparons les mesures entre un point de nefias de Vgso=0V et un point de
repos initial de Vgso=-7V (Figure 83-84-85).
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250,0

200,0

150,0

—=—mesures_Vgso=0V

—=—mesures_Vgso=-7V
modele_Vgso=-7V

——modele_Vgso=0V

12,00
11,00
10,00
—=— mesures_Vgso=0V
9,00 —=—mesures_Vgso=-7V
modele_Vgso=0V
8,00 —=—modele_Vgso=-7V
7,00
0,00 25,00 50,00 75,00 100,00 125,00 150,00 175,00
Figure 83 : Gain_dB=f(Pe_mW)
300,0

100,0
0,00 25,00 50,00 75,00 100,00 125,00 150,00
Figure 84 : Ids_mA(DC)=f(Pe_W)
1400,0
1200,0 —— mesures_Vgso=0V
—s— mesures_Vgso=-7V
1000,0 modele_Vgso=0V
800,0 —=—modele_Vgso=-7V
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Figure 85 : Ps_W=f(Pe_W)
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Figure 86 : Simulations pour les deux points d®@sepgs=0V et Vgs=-7V

Nous pouvons constater un écart entre les mesurgauissance ayant un point de
repos de grille initial de OV et celles ayant unnpale repos de gille initial de —7V. En effet,
de meilleurs résultats en puissance sont obtentsgiue Vgso=0V puisque dans cette

configuration, le transistor présente moins de gseg

Cependant, les simulations effectuées dans lesesi@uonditions que les mesures
(Figure 86), montrent que pour le point de reposgdile de 0V, les piéges captent des
porteurs. En effet, dans ce cas, I'état de piegeegime établi est lié a la valeur de Vgs(t)
pendant I'impulsion (Vgo=-3.5V). Ceci s’expliquerpa constante de temps de capture de

piege qui est de I'ordre de 1pus.

A l'inverse, les simulations montrent que pourpaint de repos de -7V, les piéges ne
libérent aucun porteurs. Dans ce cas, I'état dgegsiest fixé par la tension de polarisation de
repos (Vgso=-7V). Ceci s’explique par la constategdemps de libération de piége qui est de

'ordre de 1ms.
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CONCLUSION:

Ce chapitre a montré I'élaboration d’un modele -finéaire de transistor GaN

intégrant la modélisation des effets d’auto-écleutint et des phénomeénes de pieges.

En dépit de sa complexité due a la prise en cordesepieges présents pour cette
technologie non encore mature, ce modéle a moettéed bonnes propriétés de convergence

pour des simulations CW fort signal de type HarrgoeiBalance.

Le modele n'a pas été réellement éprouvé a ce §tadr ses qualités de prédiction de
linéarité par des analyses d’intermodulation. Neersons, cependant, dans le dernier chapitre
gue les comparaisons d’intermodulation d’ordre rABudées et mesurées sur I'amplificateur

sont tout a fait satisfaisantes.
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INTRODUCTION

L’amplificateur de puissance est un élément clésysgemes de communication. Son
réle est d’augmenter le niveau du signal modulévee de son application a I'antenne
d’émission. Dans ce cas, I'amplificateur est lenpipal consommateur d’énergie du systéeme.
Il est alors indispensable d’optimiser le renden@ecttrique de I'amplificateur qui détermine
la puissance d’alimentation consommée pour un nigkapuissance de sortie donné. Mais il
convient également de toujours juger le degré wialité de I'amplificateur vis a vis des

performances en rendement.

Pour satisfaire aux contraintes de faible consonumatt de bonne linéarité, de
nombreuses études ont été menées sur les clasfascdennement a haut rendement ainsi
gue sur les techniques de linéarisation. C’est tlapsemiére partie de ce chapitre que nous

aborderons ces techniques.

Dans une deuxiéme partie, nous nous intéresserluss particulierement a une
technique d’amplification a haut rendement : I'aringateur de type Doherty. Cette technique

sera étudiée en détail.

Enfin, dans la derniére partie de ce chapitre, mrésenterons un état de l'art des
amplificateurs Doherty existants et réalisés pusasnétudierons les différentes topologies

d’amplificateurs Doherty rencontrées dans la kttére.
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. Problématique des amplificateurs de puissance.

l.1. Introduction sur I'amplification de puissance

l.1.1. Caractéristiques des signaux a enveloppahlar

Les systemes récents de télécommunication utilidest techniques de modulation

caractérisées par la génération de signaux a egpehariable.

Si ces modulations modernes sont performantes remesede débit et d’efficacité

spectrale, elles sont en revanche tres exigeantesrae de linéarité.

De part la nature de I'enveloppe non constantesitgsaux modulés seront distordus si
I'amplificateur de puissance est utilisé prochdadgaturation. Il est possible de faire travailler
I'amplificateur RF dans sa zone linéaire (technidaeBack-off : recul en puissance), ce qui a
pour effet d’'augmenter la linéarité de ce dernmeajs au détriment du rendement. En effet,
les amplificateurs de puissance présentent un neagiemaximum seulement pour un niveau
élevé de puissance, qui est habituellement proehéadouissance maximale délivrée par

I'amplificateur or, lorsque le niveau d’entrée dime, le rendement chute rapidement.

[.1.1.1. Définitions spécifiques des signaux a éryae variable.
Nous allons définir les quelques notions spécifgqaex signaux modulés a enveloppe
variable et importantes pour le dimensionnementateplificateurs de puissance . Il s'agit

des notions de :

- Puissance moyennenR (Average Power): c’est la puissance moyenne duabign

modulé sur le long terme.

- Puissance denveloppe(® (Envelope Power) : c’est la puissance moyenne d
signal modulé sur une période de la porteuse. @atssance varie donc au rythme

du modulant.

- Puissance crétepp (Peak Power): c’est la valeur maximale de la ganse

d’enveloppe.
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- Facteur crété (Peak to Average Ratio) : c’est I'écart entre Ié&spance moyenne

P
Pavc €t la puissance crétedd => ¢ =10.log(=">)
AVG

Lorsque l'on utilise des signaux modulés a envedopgriable (modulations
d'amplitude analogiques ou numérigues, modulatignghase filtrées ...etc), le rapport peak-
to-average est un parametre important a connatdtanmment pour définir le cahier des

charges des amplificateurs présents dans la chaitransmission.

Pour illustrer les notions précédentes, la Figurer&résente un signal modulé a
Double Bande Latérale a Porteuse Conservée (DBEPIE} puissances associées :

Signal
91.5‘ Signal modulé DBLPC: Enveloppe supérieure:
V()=(1+0.5.cos( Qt)).cos( wst ) A(H)=1+0.5.cos( Qt)
1
0 A

>
t(us)

N\

Enveloppe inférieure:
-1.5 A(t)=-(1+0.5.cos( Q)

Puissarcessur R=1Q)

3A
Puissance instantanée:
p(t)=( (1+0.5.cos( Qt)).cos( uwpt ) )2 Puissance d'enveloppe:
Pe (1)=0.5.( 1+0.5.cos( Q1) )2
2 Puissance créte:
(\ Ppep =1.125 Puissance moyenne:
PAVG =0.5625
(\ 1 ¥
1 [.\H\H\M\ Facteur créte n [\ J [\
A A\ (\ A

LT A na st TV UV T T A a AT Vo

Figure 87 : Représentation des différentes puissadwn signal modulé DBLPC
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[.1.1.2. Caractéristiqgues de quelques modulaticersvaloppe variable.

Toute modulation possede ses propres caractégstigti en particulier son propre

facteur créte.

Le tableau suivant montre quelques exemples de letoohs analogiques telles que :

DBLPC : Double Bande Latérale a Porteuse Conservée.

DBPLS : Double Bande Latérale a Porteuse Supprimée.

Pulses RF de rapport cyclique

Modulation

Forme temporelle

Spectre

¢ (dB)

DBPLC 0<&<426
DBPLS £z
pses BF i A

0

O :Rapport cycliqu

D

Le tableau suivant montre quelques exemples de latdoius numeériques tels que :

QPSK : 4 Phase Shift Keying.

8PSK : 8 Phase Shift Keying.

16QAM : 16 Quadrature Amplitude Modulations.

32QAM : 32 Quadrature Amplitude Modulations
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Modulation Diagramme IQ Nombre d'états & (dB)
QPSK Q "0'1»..‘_ Amplitude: 1 &=0 :nonfiltré
' } itude: 4 A :
) =4.6: Nyquist
2 bits/symb Phase: 4 3 ()c/x(io_35)
: . =0 :non filtré
8PSK Amplitude: 1 E_ _ )
3 bits/symb Phase: 8 £=4.3: Nyquist
(a=0.35)
. . £=2.5: non filtré
16QAM Amplitude: 3 o )
4 bits/symb Phase: 12 ¢=6.2: Nyquist
(a=0.35)
. £=2.2: non filtré
32QAM Ampllfude: 5 E:58 NquISt
5 bits/symb Phase: 28 (0=0.35)

Les contraintes sont encore plus drastiques pouionctionnement multi-porteuses.
Par exemple, pour des modulations de type OFDNgdeur créte peut atteindre 11 a 12 dB,
ce qui constitue un véritable challenge pour I'ogation du rendement de I'amplificateur.

1.1.2. Evaluation des performances d’'un amplifioatde puissance

[.1.2.1. Puissances et rendement

L’amplificateur de puissance est I'élément actif ldechaine d’émission qui permet
d’amener le signal & un niveau suffisant pour I'€sidn (Figure 88). Il est donc situé entre le
modulateur et I'antenne d’émission et son role msse est d’assurer une puissance

d’émission suffisante pour une puissance d’entcéamée.
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Signal en bande

de base

5 i}__' nal
modulé

- AMPLIFICATEUR
Fréquence porteuse D EMISSION

Figure 88 : Mise en ceuvre des amplificateurs dsgaiice

Le fonctionnement de I'amplificateur est principaknt déterminé par les composants
actifs utilisés, c'est-a-dire les transistors. ltemnsistors ont besoin de sources continues
d’alimentation qui permettent de fixer un point gelarisation autour duquel ils vont

fonctionner.
Les puissances fournies a I'amplificateur sont :
- la puissance d’entrée a la fréquence de trawrsl :
- la puissance DC fournie par I'alimentation : Rali
Les puissances de sortie résultantes sont :
- la puissance de sortie a la fréquence de trawal
- la puissance dissipée par effet Joule : Pd.
Le bilan des puissances donne :
Pd =RLm + Pe - Ps

La puissance dissipée est de la puissance perdueffgd joule, le but est de

transmettre le maximum de puissance a la charde etinimiser cette puissance dissipée.

L’amplificateur de puissance est généralement téiaé dans un premier temps en

régime harmonique, par I'application d’un signalusioidal sur son entrée, a une fréquence fo
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correspondante a la fréequence d'utilisation (FigB®@¢ Cette fréquence pourra étre variable

afin de connaitre le comportement en fréquencédwplificateur.

Pavmv
Z9
Eg le 1s
—
Ve "_$ Vs Zch
[
Pe”

Figure 89 : Grandeurs caractéristiques liées aypliicateurs

Pour de faibles signaux, le transistor peut-étrensicieré comme ayant un
comportement linéaire, car la variation autour dinpde repos est faible et la caractéristique
de puissance entrée/sortie peut alors s’apparantee droite. Par contre, pour des signaux
plus élevés, la caractéristique de puissance dgistar ne peut plus étre considérée linéaire.
En outre, lorsque 'amplitude des signaux est eéa#int importante, le transistor sature d’ou
une limitation de la puissance de sortie et done diminution du gain. Dans la zone de
saturation représentée Figure 90, la puissancerde sie progresse plus et reste quasiment

constante en fonction de la puissance d’entrée.

&

Ps (dBm)

COMpression

Zone de
4,/compression
Zone
klk."
Zone :-'ui'IlLII'ﬂliI'I]
linéaire
> Pe (dBm)

Figure 90 : Evolution de la puissance de sortiéoantion de la puissance d’entrée
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La Figure 90 montre I'évolution classique de lasgance de sortie par rapport a la
puissance d’entrée. Dans la partie linéaire, lepaepentre la puissance d’entrée et la

puissance de sortie est le gain linéaire en puissan.

Lorsque I'amplificateur sature, le gain diminudaetlifférence entre le gain linéaire et

le gain réel représente le taux de compressiomiregen dB.

Un autre point essentiel pour les amplificateurspdessance est la consommation
électrigue nécessaire pour obtenir un niveau despoce de sortie souhaité. Ce point est
caractérisé par le rendement de sortie, définlgoeapport entre la puissance de sortie utile et

la puissance fournie par les alimentations en nanti

=3

alim

Pour des signaux modulés a enveloppe variablenieraent moyen s’exprime :

Ps
,7 - AVG
Pdc,,

Pour des applications a des fréquences élevégriidaance d’entrée a fournir peut
étre importante. Il est alors intéressant d’utilisenotion de puissance ajoutée, donnée par la
différence entre les puissances d’entrée et déeestie rendement en puissance ajoutée (ou

PAE : power added efficiency) s’écrit alors :
I:)alim

Le rendement en puissance ajoutée est bien enteagwrs inférieur au rendement de
sortie. Mais plus le gain est élevé, plus la vathurendement en puissance ajoutée est proche

de celle du rendement de sortie.
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[.1.2.2. Grandeurs caractéristiques du comportemamiinéaire des amplificateurs.

Il existe plusieurs systémes qui permettent d'&@udk linéarité d’un amplificateur

suivant le type de signal.

a) Intermodulation d’ordre 3 (C/l5)

Le critére de linéarité d’intermodulation d’ordrardervient lorsque sont présentes en

entrée deux raies porteuses proches lI'une de dawéparées seulement de quelques MHZ

pour un fonctionnement de I'amplificateur au GHZ.

a»

Zf]—fg 'l] {[| fz :f!—'[]

>

II Mon-Linéarité

Spectve dertrée

Figure 91 : Intermodulation d’ordre 3

Le rapport CH est défini comme étant la différence de puissaesgsimée en dBc
entre la raie a la fréquence du bien a la fréquence ét la raie d’'intermodulation a la
fréequence 2ff2 ou 2b-f1 (Figure 91). Ce qui permet de définir le £S/gauche » et le G
«droit » car en pratique, leurs valeurs peuvent diffrentes. Pour une caractérisation

globale, le rapport d'intermodulation ordre 3 esivent exprimé par la formulation suivante :

., =1o.|og(ﬁj

1+2

Typiquement, un bon amplificateur en linéarité @oidir un C/tsupérieur a 20 dBc.

b) Le Rapport ACPR (Adjacent Channel Power Ratio)

L’ACPR (Adjacent Channel Power Ratio) consiste @ligper a I'entrée d’un

amplificateur un signal centré sur la fréquencéraeail et couvrant la bande utile du canal de
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transmission (Figure 92). Le bruit d’'intermodulatiest caractérisé par 'ACPR qui est le
rapport de niveau de puissance du canal utileedur du canal voisin situé Af. Tout comme
pour lI'intermodulation d’ordre 3, il est parfoigénessant de dissocier 'TACPR gauche et droit

car en pratique ces valeurs peuvent s’avérer diftés.

PS oy

ACPR

canal
principal

Spectre d'entrée Spectre de sortie

Fréquence

lobes
Af ~ Tl RirEs

Fréquence

Figure 92 : ACPR

Typiquement, un bon amplificateur en linéarité dmrbir un ACPRsupérieur a 37
dBc.

c) Le critere NPR (Noise Power Ratio)

Cette méthode permet d’obtenir de maniere fineytédisant un bruit blanc gaussien
sur une bande de fréquence, le comportement delifacateur pour une excitation multi-

porteuses.

La mesure du NPR consiste a évaluer les distorsibntermodulation en faisant le
rapport du signal a bruit dans une bande défiroer Bela, le signal d’entrée possede dans sa
bande de fonctionnement un «trou » de faible largéalisé avec un filtre réjecteur de
fréquence. L’amplification de ce signal en réginoa+inéaire engendre des distorsions dues

aux intermodulations multiples.

Apres amplification, le NPR représente la difféeeatre le niveau du signal amplifié

et le bruit d0 aux produits d’intermodulation sgwdans le trou (Figure 93).
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MPE

¥
T4

o II

Spectre d’entrée

Spectre de sortie

Figure 93 : NPR

Typiquement, un amplificateur doit avoir un N8Upérieur a 15 dB.

d) L’EVM (Error Vector Measurement)

L’EVM représente la différence d’enveloppe du sigmedulé aprés amplification
entre la réalité (cas non-linéaire) et I'idéal (eyse parfaitement linéaire), ceci aux instants de
décision. Cette mesure représentée dans le plampleren (1,Q) de I'enveloppe permet
d’obtenir les informations sur les erreurs de phate d’amplitude engendrées par
I'amplificateur. On la représente typiqguement commdiqué Figure 94 : ce critere mesure
sur I'ensemble d’'une constellation I'écart de gositentre le symbole obtenu et la position
idéale attendue.

Elle s’exprime en % par la formule suivante :

EVM (% )= 100 O

Typiquement, un bon amplificateur en linéarité @widir un EVMinférieur a 4%.
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Figure 94 : Caractérisation de 'EVM

|.2. Présentation de la problématique puissaneedament / linéarité.

De nombreuses applications nécessitent I'emplongldicateurs de puissance a haut
rendement. Nous pouvons citer les systéemes dec@dimunications mobiles mais également

les systemes de communications par satellite.

Pour de tels systemes, la consommation conditi@niaefois le poids et I'autonomie
des équipements. La linéarité de la chaine dertriasfon influe quant a elle sur la qualité de

la transmission.

De maniere générale, il convient de maximiser ledeenent pour diminuer l'auto-

échauffement et la gestion de I'évacuation desrieslo

Pour satisfaire aux contraintes de faible consonomagt de bonne linéarité, de
nombreuses études ont été menées sur les clas$msctiennement & haut rendement ainsi
gue sur les techniques de linéarisation. La linéas$t souvent associée a un fonctionnement
de I'amplificateur avec du recul par rapport a tanpression alors que le rendement est
associé a un fonctionnement fortement non linégre zone de compression). Ces deux

objectifs sont souvent contradictoires et nécassitetude d’'un compromis délicat.
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La Figure 95 suivante représente le compromis flité€a rendement pour un signal a

enveloppe variable.

Ps (dBm) n (%) ! Ps (dBm) n (%)
A A : A A
Psidg |- | Psidp [ .
1 1
......... !
]
]
N |
i |
! Back-off!
| a
| [ % /Sy
| | 5
/| : P (dBm) i /| 5 Pe (dBm)
= - | = i -
T 1 Lgd ] Lgd
Pave £ Peer ! Pave Ppep
Sionregle P ayc=Pg(dg) | Sionrégle P pep=Prdp)
Rendement élevé i Bonne lin éarité
Mais distorsions i Mais rendement mauvais.
I
I
I
I
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]
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Figure 95 : compromis linéarité / rendement — Rp@cdu back-off

Pour pallier a ce probléme, nous pouvons dégager aees de recherche dans ce domaine :
- Premiere approche :Les techniques de linéarisation.

Ces techniques permettent d’améliorer le fonctiomer® d’'un amplificateur en
agissant sur le signal (circuits de linéarisatiotd, fonctionnement intrinséque de
I'amplificateur n’est pas remis en cause :
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» Linéarisation par pré-distorsion

- Feedback

« LINC (Linear amplification with Non-linear Componisi

+ CALLUM (Combined Analog Locked-Loop Universal Moaitibr)

+ Feedforward

- Deuxiéme approche Les techniques de gestion dynamique de puissance

Il s'agit de déterminer les conditions de fonctiemrent optimales des cellules
constituant I'amplificateur afin d’obtenir le mallr compromis linéarité/consommation.
Dans ce cas, on peut agir sur la charge ou syrdissisations des transistors constituant le

circuit :
» Polarisation dynamique
* EER (Elimination de I'Enveloppe et Restauration)

* Techniques Doherty

1.3. Principes des techniques de linéarisationst&syes de correction des
distorsions non-linéaires.

Dans ce paragraphe, nous allons succinctementlesgpe différentes techniques de

linéarisation qu'il est possible d’utiliser pour amplificateur.
1.3.1. Linéarisation par pré-distorsion.

Les techniques de pré-distorsions agissent suigtalsen amont de I'amplificateur (Figure
96). [62], [63].
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Figure 96 : Systéme de linéarisation par prédiginrs

Cette approche impliqgue de créer une caractérsstaidistorsion complémentaire a
celle de I'amplificateur, le systeme résultant denlise en série de la pré-distorsion et de

I'amplificateur présentera peu ou pas de distordmsortie [64], [65], [66].

Dans le cas idéal, I'élément de pré-distorsion g&ne@ signal avec une distorsion qui
est I'opposée de celle due a 'amplificateur. Loesde générateur et I'amplificateur sont

cascadés ensemble la distorsion est éliminée.

Il N’y a pas de contre-réaction dans cette tectaitpisysteme fonctionne comme une
boucle ouverte. Cela signifie que la distorsioridi@er doit étre connue par avance et que
les performances peuvent étre sensibles a destivasatelles que les variations de
température. Cette opération de Prédistorsion paet analogique (élément non linéaire
précédent I'amplification) ou numérique (prédistonsdu signal de modulation en bande de
base). La difficulté essentielle de ces techniqumssiste a prendre en compte les effets de

mémoire de I'amplificateur.

[.3.2. Contre- réaction : Feedback

La méthode ‘Feedback’ a pour but d’améliorer lagdinte de I'amplificateur en
agissant sur la compensation de gain et la compensde phase en tenant compte des deux
signhaux présents en entrée et en sortie de I'aicgtifur. Afin de s’affranchir d’une étude
préalable sur la modélisation de I'amplificateurstamment des effets mémoires, la méthode
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‘Feedback’ corrige dynamiquement les non-linéariggdgyendrées par I'amplificateur en

comparant le signal avant amplification avec cehtenu en sortie [67], [68].

Différentes topologies existent, mais le princigste le méme, a savoir réaliser en
entrée de I'amplificateur une compensation en gainne compensation en phase en tenant

compte du signal de sortie et des non-linéaritéemrdrées par I'amplificateur (Figure 97).

attenuateur déphaseur

JJ_ . b dmp'.i:'-.c:n-_-m-_JL_

—— W °

T

commande

T

Figure 97 : Synoptique du systeme de linéarisdkerdback’

L’inconvénient est la limitation en bande de madioin inhérent a tout systeme ayant

des boucles de réaction.

1.3.3. LINC (Linear amplification with Non-line&Zomponents)

Cette méthode utilise la propriété de décompositfiam signal modulé a enveloppe
variable en deux signaux a enveloppe constante [69]. Pour cela, le signal est séparé en
deux composantes distinctes a enveloppe constardem@dulation de phase uniquement.
Chacune des deux composantes est amplifiée sépdrgareun amplificateur fonctionnant a
la saturation, ce qui permet d’obtenir un haut ezneint et une forte puissance de sortie avant

d’étre recombinée en sortie. (Figure 98)
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Figure 98 : Synoptique d’'un systéme de linéarisatitilisant la méthode du LINC.

Les deux plus importantes difficultés de cette mééhsont d’ajuster les deux chemins
en phase et en amplitude afin d’obtenir une élitinades composantes d’intermodulation et
d’avoir deux amplificateurs identiques. La combgmai en puissance de sortie est également
délicate car les signaux sont par principe de pd#g&rente. On risque alors de perdre, par

une mauvaise recombinaison de puissance, le béragfmorté par cette technique

1.3.4. CALLUM (Combined Analog Locked-Loop Univetddodulator)

La technique CALLUM est une technique de contrestiéa qui a pour but de régler

les problemes de phase et de gain évoqués polE. L

Les distorsions issues de la dispersion de la tdobie utilisée pour les amplificateurs
ainsi que les non-linéarités engendrées par lestutitions des enveloppes des deux
composantes issues de la méthode LINC, sont cemigar la démodulation du signal de
sortie en deux signaux en guadrature. Ces signanok comparés avec ceux d'entrée et

utilisés pour générer des signaux d’erreur [713].[7
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Figure 99 : Synoptique simplifié du systeme dednsation utilisant le principe CALLUM.

Cette méthode offre le méme avantage que la méthdN€ : utilisation des
amplificateurs en fort régime sans détériorerdadrité. Mais la mise en ceuvre du systeme de
commande et de séparation du signal modulé en demmposantes a enveloppe constante

reste tout de méme difficile & concevoir.

[.3.5. Feedforward

Ce principe est expliqué Figure 100 par une reptéaten d’'un signal biporteuse dans
le domaine fréquentiel. On retire, apres compamaeeec le signal d'entrée, les raies aux
fréequences d’intermodulation [73], [74]. Ce procédcessite au moins deux boucles, une

pour séparer les raies d’'intermodulation du sigmig et I'autre pour les supprimer.
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Figure 100 : Exemple d’'un synoptique d’'un systemdirttarisation d’'un amplificateur

utilisant le principe ‘Feedforward'.

Une partie du signal est retardée dans une ligimedaf compenser le retard apporté
par l'amplificateur. L’autre partie de la puissand¢¢- d'entrée est amplifiée par
I'amplificateur de puissance principal. Une padie signal de sortie est prélevée dans un
coupleur, atténuée puis envoyee dans un combinganide ou elle est comparée avec le
signal venant de la ligne de retard. Avec un atéswr ajustable pour adapter les niveaux des
sighaux HF, on récupére seulement en sortie du iceubhybride les distorsions générées
par 'amplificateur de puissance. Celles-ci sonsuite amplifiées dans un amplificateur
classe A fortement linéaire. Le signal sortant’dmplificateur d’erreur linéaire est constitué
idéalement des distorsions créées par I'amplifizafgincipal a linéariser. Avec la ligne a
retard dans le second chemin, on élimine en siedieistorsions générées par I'amplificateur
principal.

Le composant le plus critique dans le systeme Faedie est 'amplificateur d’erreur
linéaire : il ne doit pas contribuer lui-méme a @@&m des produits d’intermodulation d’'une

part et avoir un gain important d’autre part.

Cependant, une telle technique de linéarisatiofiageau détriment du rendement
global. Elle est généralement utilisée au niveastesye pour finir de linéariser un

amplificateur déja pré-optimisé.
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l.4. Principes des techniques de haut rendemenritrae actif d’'un parametre

de I'amplificateur.

l.4.1. Gestion dynamique des polarisations.

La commande dynamique de la polarisation de l'aicpteur permet de modifier
intrinséquement son comportement suivant le nideEpuissance appligué en entrée. Le but
est de rechercher les valeurs minimales de potemsafin de diminuer la puissance continue

consommeée pour une puissance de sortie donnée.

Si 'amplificateur est polarisé en classe A, lorsde niveau de puissance du signal
diminue, le courant moyen reste constant commstibuFigure 101. Par conséquent, une
diminution du rendement est inévitable. Le rendentBun tel systéeme d’amplification est
globalement faible dans le cas de I'amplificationndsignal a enveloppe variable. L’origine
de cette diminution de rendement provient de lamition de I'excursion du courant et de la

tension.

rey ¥

()

Figure 101 : Principe de la diminution de rendengentr un signal a enveloppe variable pour

un amplificateur polarisé en classe A

Par contre, lorsque I'amplificateur est polarisé ad@sse B, une diminution de la
puissance du signal entraine une diminution devélppe du signal mais également une
diminution du courant moyen comme illustré Figur@21 Ce qui permet d’obtenir un
rendement plus important que dans le cas d’'uneipateon en classe A. L'utilisation d’une
polarisation en classe B peut permettre de maintemendement de I'amplificateur.
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Figure 102 : Principe de I'amplification en clagse
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Pour palier a ce probleme de diminution du rendepikest possible d'utiliser une
polarisation variable sur la grille et le drain 'transistor. Si les niveaux de polarisations du
courant et de la tension varient en suivant I'éfotude I'amplitude du signal, il est alors
possible de conserver ou de maintenir un rendeéiené [75], [76]. Il suffit de faire évoluer
les niveaux de polarisations en fonction de I'eappk du signal : I'amplificateur doit étre

polarisé dynamiquement.

Stéphane Forestier [64] a montré tout l'intérétcdde technique en prenant comme

exemple un signal modulé 16QAM (Figure 103).

Contrdle de la polarisation

o

Figure 103 : Schématique de la gestion dynamigagdkrisations pour un signal 16QAM
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Il s’agit la d’'une commutation des valeurs disesetd’enveloppe qui s’applique
parfaitement aux modulations numeériques non filtrdén suivi continu de I'enveloppe de

modulation est également possible mais plus corem@exettre en ceuvre.

1.4.2. E.E.R. (Elimination de I'Enveloppe et Restdion)

Cette technique s'appuie sur la commande intriresébpu I'amplificateur suivant la
forme de I'enveloppe du signal d'entrée. L'idée rise au point en 1950 par Kahn. Cette
technique dite aussi de ‘Kahn’ consiste a élimeted restaurer I'enveloppe du signal modulé

permettant ainsi de concilier les performancesedement avec la linéarité du systéeme.

En effet apres détection de I'enveloppe du sigoelle-ci est éliminée du signal
d’entrée par un limiteur rendant le signal a amglifconstant avec un seul niveau de
puissance (Figure 104). L’enveloppe est ensuitgtués par le biais de la commande de la
polarisation de drain (pour un FET) qui se trouvadaiée suivant la forme de I'enveloppe.
Le fait d’amplifier avec un seul niveau de puissanpermet de faire fonctionner
I'amplificateur en compression tout en restant ding (similaire a la méthode LINC). Le
fonctionnement en régime non-linéaire permet dallia linéarité : un seul niveau de
puissance, avec les performances optimales de lif&cafeur en termes de puissance de

sortie et de rendement en puissance ajoutée [/}, |

Détecteur Amplificateur Filtre
d'enveloppe F Passe Bas
Mo

El’ﬂ'l"‘éﬂ RF —

»

Amplificateur RF
de puissance

Figure 104 Synoptique du systéme EER

Le signal RF dentrée passe dans un limiteur, afi@liminer la variation de
I'enveloppe du signal, créant ainsi un signal a lgoge constante tout en conservant la

modulation en phase. Ce signal a enveloppe comestaamtpouvoir étre amplifié par un
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amplificateur RF de puissance a haut rendementitonant en classes B, C, D, E ou F et
utilisé en zone de saturation pour obtenir un revedg élevé. L'amplification de ce signal a
enveloppe constante permet d’éliminer les distossiBM/PM puisque que I'amplificateur
RF de puissance travaille a puissance constante.

La variation d'enveloppe du signal est récupérééaie d'un détecteur d’enveloppe
par I'intermédiaire d’un coupleur a I'entrée ducciit. Cette enveloppe, qui est un signal basse
fréquence (BF) est ensuite amplifiée par un anualifur BF a découpage dit classe S
permettant d’obtenir un rendement proche de 100%mplificateur classe S utilise le
principe d'une modulation par largeur d'impulsibti]) et nécessite d'insérer un filtre passe-
bas pour prélever la valeur moyenne du signal dsEol’amplificateur utilisé en
commutation permet d’obtenir un rendement en poissajoutée proche de 100% en BF.
L’enveloppe du signal ainsi amplifiée permet deapskr le drain de I'amplificateur RF dans

le but de reconstituer la variation d’enveloppesertie.

Pour cela, il faut que la variation de gain a s#tan de I'amplificateur soit une
fonction linéaire de la tension de drain Vdso pmgonstituer linéairement I'enveloppe de
modulation en sortie. Il faut aussi que la variatide polarisation n’engendre pas de
conversion AM/PM. Ce principe reste pour l'instdmhité en faible bande passante de

modulation.
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Il. Présentation de la technique Doherty.

Pour apporter une solution intéressante a la pndtigue de rendement, il existe, en
particulier, la technique proposée par Doherty @361[79].

L'objectif de cette technique est de maintenirdadement de I'amplificateur a une
valeur élevée pour une variation importante de Usgance d’entrée, ce qui permet par
exemple dutiliser un back-off en puissance deisqi®BO) tout en ayant un rendement
correct. Cette partie de la thése est consacréel@skcription de I'amplificateur Doherty ainsi

gu’a une synthése des différentes publicationgssujet.

II.1. Schéma de principe de I'amplificateur Dolgert

Les performances d’'un amplificateur sont principaat déterminées par le point de
polarisation et I'impédance de charge présentées@tie des transistors. La technique
Doherty permet de modifier cette impédance de @hargfonction du niveau de puissance
d’entrée, grace a l'utilisation de deux amplifieate: un principal (ou « main ») et un

auxiliaire (ou « peaking »).

En effet, la technique Doherty résulte de deux #moaleurs couplés a leur sortie par
un inverseur d’impédance et par I'impédance degshatomme présenté en Figure 105.

L’amplificateur auxiliaire se comporte comme unerge active pour I'amplificateur
principal. Ainsi, lorsque la puissance d’entréeraagte, I'amplificateur auxiliaire commence

a conduire et modifie la charge présentée a I'dioateur principal.

Amplificateur
principal
. Inverseur Z
RE Amplificateur
auxiliaire
Déphaseur .
L Sortie
RF
Reh

Figure 105 :Schéma général d’'un amplificateur Dgher
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Le principe de fonctionnement est le suivant :

- a faible niveau de puissance d’entrée, seul I'aiopteur principal fournit
de la puissance, I'amplificateur ne conduit pasmpédance de charge
présentée au principal doit étre optimale pouranttfionnement de celui-ci

a bas niveau.

- a niveau de puissance moyen, l'amplificateur aax#éi commence a
conduire et fournit de la puissance. Ce niveau desspnce ou
I'amplificateur auxiliaire passe de I'état bloquéaaconduction est appelé
communément point de transitiona.PLa mise en conduction de
'amplificateur auxiliaire permet une modificatiode I'impédance de
charge présentée a I'amplificateur principal, pogu’elle évolue
progressivement vers son impédance optimale aiforau Ropt.

- a fort niveau les deux amplificateurs sont satuté&sirs impédances de
charge sont optimales a fort niveau (Ropt). Leupu@sances doivent se

combiner le mieux possible en sortie

Le principe méme de Il'amplification Doherty est et gréace a linverseur

d’'impédance situé entre les sorties des deux acgikiurs.

La maniere la plus simple de réaliser cette fomctibinverseur d'impédance est
I'utilisation d’une ligne quart d’onde (Figure 10&)expression de I'impédance ramenée par
cette ligne est la suivante :

LigneA/4

Ze Y Zc

Zout 2

Figure 106 : Inverseur d'impédance : ligne quashde

Cette topologie d’'inverseur d'impédance présente deconvénients :
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- L’amplificateur Doherty va étre bande étroite.

- llintroduit un déphasage de 90° qu'il va falloomepenser pour obtenir une
bonne recombinaison en phase des signaux de aartiaz’eau de la charge

d'utilisation.

bY

Pour compenser ce déphasage di a la ligfe(inverseur d’impédance), une
deuxieme ligneA/4 peut étre placée en entrée de I'amplificateur @isdl. On pourra
également utiliser, un coupleur 3 dB hybride 0-9D® cette maniére, il y aura aussi

recombinaison en phase des signaux en sortie.

Le nouveau schéma intégrant les lignes quart d’est&igure 107:

Amplificateur
principal

E_&ntree Ligne N4

RF Amplificateur 7¢ 90 °
auxiliaire

Déphaseur _
90°

ZA_) * RCH

Figure 107 : Schéma d’amplificateur Doherty

Remarque : la fonction d’'inversion d'impédance essentielle. En effet, comme le
montre I'expression de la Figure 108, un transfaema d'impédance ne peut pas faire

fonction d’inverseur d'impédance et ne peut dome étilisé pour une structure Doherty.

Ze

_ Zout
=0

Ze

Figure 108 : Transformateur d’impédance
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I1.2. Etude théorique générale de 'amplificationt@rty

[1.2.1. Relations de base

Le schéma de la Figure 107 peut étre simplifiéegmésentant les deux transistors par

des sources de courant commandées en tensionfeffieimental) : Figure 109.

Figure 109 : Circuit simplifié d’amplificateur Dottg

Zc représente I'impédance caractéristique dagteeliquart d’onde.

Zp représente I'impédance de charge vue par Isisam principal et £ celle vue par

I'amplificateur auxiliaire.
Rch représente I'impédance de charge de I'amplifiaateu

Irreprésente le courant de drain du transistor aeglidicateur principal etd celui de

I'amplificateur auxiliaire.

Vp représente la tension de drain du transistercppal et Vi celle de I'amplificateur

auxiliaire.

Pour une ligne de transmission quart d'onde d'inapéd caractéristique réelle, les

relations tensions / courants sont :

Vp=-jZcl
{p J£C.h, (1)

V, =-jZcl,
De plus, la loi des nceuds donne les expressionargas :
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On peut en déduire les équations des tensionsaife ads transistors suivantes :

2

. \% : . Zc Zc .
Vo = j.Zc(l, + RCA ) V, =j.zZc(l, + j.RC—.Ip) V, = - Ip+jzcl,

H H H

=> => (3)
V, =].Zclp V, =]j.Zclp V, =].Zclp

On peut exprimer les impédances de charge en fondés courants de sortie :

2

—V_p - Zc — JZC.I—A

Ip Ry Ip
\% Ip

Z,=—--t=-jZc—
IA IA

p=

(4)

Dans un amplificateur Doherty, on introduit un dégdge e 2 entre h et lp

(déphaseur d’entrée de 90°), on obtient ainsingsdances et les tensions réelles suivantes :

zc?
V, :_RCH Ip+Zcl,
(5)
V,=-Zclp
2
Zp= Z¢ —ZcI—A
Rex Ip
(6)
Z, =Z(:|—Io
A

[1.2.2. Evolution des tensions en fonction du nivela puissance.

Pour le fonctionnement de I'amplificateur Dohertly faut maintenant prendre en
compte les limitations physiques du transistoegidint de transition (Figure 110).
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I‘ds Puissance d 'entrée élevée
I => Zp=Ropt

Ip_max |

Ic=a.lp_max

v

] YA Vds
Puissance d 'entrée faible *PP
=> Zp=Ropth

Figure 110: Evolution du cycle de charge du priatgn fonction du niveau de puissance

A faible puissance, le transistor auxiliaire dsgié : h=0. La tension du principal Vp
augmente progressivement en méme temps que lentdpraSi I'on considere le transistor
idéal (sans tension de déchet), la tension Vpratsein maximum pour Vp=34 (Vpp étant la
tension de polarisation de drain du transistor).c&A moment la, le courant Ip vaut
Ic=a.lp_max (courant critique) et I'impédance de chaZgeRopth. Au dela de ce point dit
point de transition, le courant Ip continue d’augtee mais la tension Vp reste constante

(amplificateur saturé) et vaut Vp=Vp_max (5.

Pour Il'amplificateur auxiliaire, sa tension augiteenprogressivement de 0 a

Va_max=\pp en méme temps que le courant Ip.

La Figure 111 représente les évolutions des teasie drain de I'amplificateur

principal et de I'amplificateur auxiliaire.

\Vp et
NA‘ A
Vp_max=\op,
Vp
Va
Ic=a.Ip_max lp_max = Ip

Figure 111 : Représentation des tensions de drafonetion du niveau de puissance
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D’aprés I'équation (5), on peut déduire les éaratides tensions en fonction du
courant Ip suivantes :
2 2
Principal : - sz—éf Ip  pour Ip<ic (A=0) :>Vp_max:—ZC

H H

a.lp _max

- Vp=Vp_max pour Hc
Auxiliaire : - Va=-Zc.lp
Remarque : Lorsque les transistors sont satur@s méx = \A_max

2
= -—Zclp_max=-

.a.lp _max
H

= On en déduit o :% (7)

C

[1.2.3. Evolution des courants en fonction du awe&le puissance

Le courant de I'amplificateur principal Ip augmermrogressivement de 0 a Ip_max.
Celui de l'auxiliaire est nul jusqu’a atteindre &®urant critique Ip=Ice.lp_max puis
augmente progressivement. Dans le cas général oe fait pas d’hypothése sur la taille du

transistor auxiliaire,d_max peut étre supérieur a Ip_max.

La Figure 112 représente les évolutions des ctarda drain de I'amplificateur

principal et de I'amplificateur auxiliaire.

‘ |p‘ et Io_ma>
A
I n /
Ip_max
Ip
>
Ic=a.lp_max Ip_max Ip

Figure 112 : Représentation des courants de dnaioretion du niveau de puissance
130



Chapitre Il : Description des principales techniques de gestion du compromis rendement-linéarité des

amplificateurs de puissance

Les équations du courant de I'amplificateur aakié sont les suivantes :
- silp<lc =>4=0
- silglc => Ia=K.(Ip-Ic) (8)

Calcul de K : A partir des équations (5) et (8), on en déduit :

zc?
- Vp=—RC Ip+ZcK.lp-ZcK.lc (9)

H

Lorsque Igrlc, la tension Vp est constante (cf Figure 111)doit alors vérifier :

2
- M:O => M:—ZC +7ZcK =0
d.lp d.lp Ry

On en déduit I'expression de K :

Zc
Ren

- K =

a

D’aprés, I'équation (7), on a:
1 1 1
- ly,==(p-lc)==(lp-a.lp_max)=—Ip-Ip_max lorsque Ip>Ic
a a a

- =0 lorsque Ip<ic (11)

Remarque : Lorsque les deux amplificateurs sontréss, on obtient la relation entre

les courants maximums : |, _max= (l -1).lp _max (12)
a

I1.2.4. Evolution du rendement en fonction du nivel puissance.

Pour Ip<Ic : 1o=0

Nous faisons I'hypothése que les transistors pofdrisés en classe B : les courants
sont semi-sinusoidaux et ont pour valeur créteLg.courant du transistor principal a la

fréquence fo est donc :{plp/2 et le courant au continu est pdglp/x.
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On en déduit donc la valeur de la puissance dgeste I'amplificateur principal au

fondamental : P, 1o :%.Zp.lpf0 avec Zp=Ropt/
B _ 1 Ropt Ip°
=> Pp_fO _ETT (13)

L’expression de la puissance d’alimentation auicondu principal est :

Ip
P> oc = IPoc Voo :;'VDD (14)

Ip<ic: n=——=—,. (15)

D’aprés le cycle de charge (Figure 110) et pour aourant semi-sinusidal :
Ropt _ 2

(16)
Vo,  Ip_max
L’expression (14) du rendement devient alors :
n= ﬁil—p pour Ip<ic a7)
4 a. Ip_max

Pour Ip>Ic :

* L'expression de la puissance de I'amplificatpuncipal au fondamental est :

1 1( Zc? Is 5
I:)P_fo :§Zp|p$0 :_( -Zc AT ]|p$0

2 I:\)CH Ip_fo
I
=> PP_fo :1 RLF)‘:_ZCA_—R) _|p$0 (18)
2l «a Ip 4

* L’expression de la puissance de I'amplificateurikaixe au fondamental est :
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I
I:)A_fo _%'ZA'Ii_fO = 1ZC“ Pt I,i_fo
A_fo
|
=> I:)A_fo ZE'ZC'IA—_fO'I Ig_fo (19)
P_fo

* D’aprés les équations (18) et (19), on en déldytuissance totale au fondamental :

1 Ropt
I:)T_fo = PP_fo + I:)A_fo ZETI é_fo

-1 Ropt, - (20)

|
est: Ps oc = IPocVip = P Voo (21)

* ’expression de la puissance d’alimentation ‘@enplificateur auxiliaire au continu

s
\Y/ 22
o op (22)

est: PA_DC = IA_Dc -VDD

* D’apres les équations (21) et (22), on en délduguissance totale d’alimentation au

: V
continu : Pr oc =Pe e +Pa bc :%.(I AtIp)
=> D’apres I'équation (11), on peut exprimer fpfenction de 4 :

P oc =Vﬂ.(ilp— Ip _max+ Ip) :Vﬁ.((l+1).lp— Ip_maxj
mToa T Ua

V 1 |
=> P 5 :%.Ip_max{(3+l).m—$mx— j (23)

* D'apres les équations (20) et (23), on en débexpression du rendement lorsque

P w _m Ropt Ip? 1
P oc 8'a.\/DD'Ip_max'(i+1)l b
a Ip _max

Ip>Ic: n=
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=> D’apres I'équation (16) :

Ip 2
/7:7—7.1. 1 Ip_mlax pour Ip>lc  (24)
4a (7+1).7p -1
a Ip _max
On peut maintenant tracer le rendement en foncrlnlL pour différentes
p _max

valeurs de paramétres

80

78.5
70

@)

Jhertya:1/3/ _/
60 : i

50 /
40 /

/ / Dq hf:ertya: 1/2
30 A H

| N/
10 //
/

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1
0.33

Rendement (¥

Ip/lp_max

Figure 113 : Evolution du rendement

11.2.5. Calcul de I' « Output Back-off »

L’expression du recul du niveau de puissance pEmuel le rendement sera maintenu

maximum correspond a I'écart entre la puissanceirmanr et la puissance au point de

transition : OBO= 1o|og(mxj
Pa
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Les expressions de Pmax et $bnt données respectivement par les équationse(20)

(13): - Pmale.RLpt.lprf1ax
8 a
- Pa:l.RLpt.aszriax
8 «a

On en déduit I'expression :

OBo:lolog(izj (25)
a

Remarque : Cette partie sur I'étude théorique gdad@e I'amplificateur Doherty est
une indication sur le fonctionnement de I'amplifeaar. Il n’est pas scrupuleusement la réalité
lors d’'une conception. En effet, la théorie ne dreas en compte les tensions de déchet des
transistors qui sont non négligeables pour la teldgie GaN. De plus, les polarisations des
deux transistors sont considérées comme étantagrecB alors qu’en réalité, le principal est
polarisé en classe AB et l'auxiliaire en classeuBX En pratique, le déclenchement du point
de transition est effectué par cette différencepdirisation de grille de l'auxiliaire par
rapport au principal. Cependant, cette étude th@erpermet de déterminer, avec une bonne

approximation, les valeurs des impédances.

11.3. Application pour un amplificateur Doherty sique (transistors de méme
taille)

Pour un amplificateur Doherty classique (transsstde méme taille), I'amplitude

maximale du courant de saturation des deux tramsisst : A_max = Ip_max.

D’apreés la relation (11,)on obtient comme point de transitior1/2.

[1.3.1. Détermination de I'impédance caractéristicqic et de la résistance de charge
Rch.

A partir des équations (6), on obtient des impédame charge réelles suivantes :

2
- Zp= Z¢ -Zc

Rex
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. Z,=1Zc

Les deux amplificateurs sont congus pour fournirplassance maximale (a fort

niveau) quand leurs impédances de charge sontség#&ept, donc lorsque :

- Zp= Zc —Zc= Ropt
H
- Z, =Zc=Ropt
On en conclut que :
- Zc = Ropt
- Rcu=Ropt/2

[1.3.2. Evolution des impédances de charge des dmptificateurs

Pour un faible niveau d’entrée, 'amplificateur diaxe est bloqué, le courang kst

donc nul. On obtient le schéma simplifié Figure.114

Ligne /4

Figure 114 : circuit simplifié pour de faibles paasces

Zc?
Ropt/2

Impédance ramenée par la ligne quart d'onde =

Soit avec Zc=Ropt : => Zp=2.Ropt

Par conséquent la charge ramenée par la ligné dosmde et présentée en sortie de
I'amplificateur principal est égale a 2.Ropt etripédance vue par I'amplificateur auxiliaire

est un circuit ouvert.
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Pour des niveaux de puissance compris entiet Pvax, I'amplificateur auxiliaire se
comporte comme une charge active pour I'amplificaterincipal. L'impédance de charge
vue par I'amplificateur principal varie de 2Ro@tRoptet du circuit ouvert & Ropt pour
I'amplificateur auxiliaire.

Niveau de puissance Zp yd
Puissance <R 2.Ropt infini
Pa < Puissance < Pmax 2Ropt => Ropt Infini => Ropt
Puissance = Pmax Ropt Ropt

[1.3.3. Evolution du rendement

Pour un amplificateur ayant des transistors de enaifle,a=1/2. D’aprés la théorie
vue au paragraphe précédent, il est possible dertfavolution du rendement en fonction du
niveau de puissance d’entrée (Figure 115)

80

70 / — 7
Ampliflcateur Dohertyr=0.5
60 /| e
/ L~
50 e

40 /
/

30

Rendement (¥

//Anplificateur clalssique polaris§ en clagse B

// e
]

20

10 /

0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1

Ip/Ip_max

Figure 115 : Evolution du rendement de I'amplifeaat Doherty classique

D’aprés I'expression (25), on en déduit, pour urpkficateur classiquey=1/2, que le

recul de puissance atteint alors 6 dB.
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I1.4. Application pour un Amplificateur Doherty andliaire double.

Jusqu’a présent, nous avons étudié un amplificddelnerty ayant des transistors de
méme taille. Cependant, il est possible de conceuni amplificateur Doherty avec un
transistor auxiliaire de taille deux fois plus innfamte que celle du transistor principal.

L’amplitude maximale du courant de saturation dasxdransistors devient :
Ia_max = 2. Ip_max.
D’apres la relation (11yans cette configuration,devient égal a 1/3.

Le principe de cet amplificateur Doherty est deefaiébiter deux fois plus de courant

au transistor auxiliaire qui est plus pincé (claBsgue le principal.

A partir des équations (6), on obtient des impédamie charge réelles suivantes :

2
. zp=2 oz
Rex
zc
- ZA :7

Les deux amplificateurs sont concus pour fournirplassance maximale (a fort
niveau) quand I'impédance de charge présentéer &detie est égale a Ropt pour le principal

et Ropt/2 pour l'auxiliaire (celui-ci étant douhlepnc :

2

- Zp= e _ 2.Zc = Ropt
H
- ZA = Z_C = —Ropt
2 2
On en conclut que :
- Zc = Ropt
- RCH:ROpt/3
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On obtient le nouveau tableau des variations ddidamces de charge des transistors.

Niveau de puissance Zp yd
Puissance <R 3.Ropt infini
Pa < Puissance < Pmax 3Ropt => Ropt Infini => Ropt/2
Puissance = Pmax Ropt Ropt/2

Le fait de doubler la taille du transistor auxil@iinflue sur les variations des

impédances de charge des deux transistors, cgitjsua I'évolution du rendement.

En effet, selon la taille du transistor auxiliaite,courbe de variation du rendement
total en fonction du niveau de puissance a unedatifiérente et le point de transition sera
déplacé. Le choix de la taille du transistor aaxié va dépendre de I'application et de la
forme du signal a amplifier. Le point de transitipput étre déplacé selon le facteur de

puissance créte a puissance moyenne (PAR : « Béaletage Ratio») du signal a amplifier.

B0

F[1J Sp——

—_—— ===
|
|
|
1
1
—-—— -]
|
|
1
1

6

Ll
= 50 -
=
o
E 40 -t
U
=
é 30 4 - i Principal el Aurgilinire de méme taille 7
Mt e - —l— Auxilaire 2 fois la taille du Principal -
R A ol B DR B — Amplificat enr Classique polarist en Classe B
T T T T T
1 | | 1 1
0 ; : ! ! : f
1] .1 0.2 0.3 0.4 0.5 0,6 0,7 0.8 0.9
Ip/lp_max

Figure 116 : Evolution du rendement de I'amplifeaat Doherty a auxiliaire double

Remarque : la puissance doit étre envoyée dissignétnent aux transistors. En effet,
le transistor auxiliaire doit recevoir 2 fois plde puissance que le principal.
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Ce montage permet donc de faire varier 'impédange par le principal de Ropt a
3Ropt. Ainsi, par rapport a la structure utilisatgux tailles identiques de transistor, la

variation de I'impédance est plus ample (Figure)116
Le back-off obtenu dans cette configuration est :

1

- OBO= 10.|Og[—2j = 95dB
a

Cependant les principaux inconvénients de cettetstre sont :
- L'impédance optimale de charge des transistordiffétente.

- Structure et puissance dissymétrique.

I1.5. Doherty & N étages.

Il est possible d’ajouter plusieurs étages a lactire de base de I'amplificateur

Doherty. La Figure 117 représente le schéma deiperd’'un amplificateur & N étages.

Amplificateur
principal

Zeiney

mplificateur
Auxiliaire n°1

Re
((N-1A)/4 Amplificateur

Auxiliaire n°(N-1) —

Input —

Figure 117 : Schéma de principe d’'un amplificateaherty a N étages

Le principe de cet amplificateur a plusieurs étagstla mise en conduction des

transistors auxiliaires en décalé.
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Pour une configuration a 2 auxiliaires, il existpdnts de transition. Ces 2 points de

transition sont définis comme étant I'entrée endemtion du premier amplificateur auxiliaire

(al) et I'entrée en conduction du second amplificageLixiliaire (.2).

Le tableau résume les différents modes de fonaiorent d’'un amplificateur Doherty

a trois étages en fonction de la variation du nivée puissance.

Niveau de puissance

Amplificateur

Amplificateur

Amplificateur

ant

principal auxiliaire n°1 auxiliaire n°2
Puissance < B1 et Ru2 Source de courarj Eteint Eteint
Pal< Puissance < &2 Saturé Source de courant Eteint

Pal et Ru2 < Puissance < Pma Saturé Saturé Source de cour
Puissance = Pmax Saturé Saturé Saturé

Pol étant le niveau de puissance ou I'amplificateuxileire n°1 passe de ['état

bloqué a la conduction ew, le niveau de puissance ou I'amplificateur aakiéi n°2 passe

de I'état bloqué a la conduction.

Le schéma de I'amplificateur Doherty a 2 auxiiaiest représenté Figure 118 :

Amplificateur
principal

Input

A2

z

c2
N4

ZCl

Amplificateur
Auxiliaire n°1

N4

Amplificateur
Auxiliaire n°2

Figure 118 : Schéma de principe d’'un amplificateaherty a 3 étages
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D’aprés la publication de mars 2005 de Srirattf@®d, les impédances des 2 lignes

quart d'onde de sortie peuvent étre calculées delaiére suivante :

. - Ren
C1 0’1
_ Ry
- 7. =
2 ma2
- Ry =1-alR,,

Ces expressions permettent de définir les valearbirdpédance caractéristique des
lignes quart d'onde et de la valeur de I'impédadeecharge, en fonction des points de

transition choisis.

Il est d’ailleurs démontré dans cette publicatiare qle bons résultats sont obtenus
poural=0.5 eto2=0.25. Pour cette configuration, on en déduit :

- Rey= ROpt/Z
- Zc1=2.Rcy= ROpt

- Zcz:8. Rey=4 ROpt

La Figure 119 représente I'évolution du rendemém @mplificateur Doherty a deux
auxiliaires étages (cas n°2) en fonction du rapgera tension aux bornes de la charge RF et
de la tension d’alimentation ¥/Vpp). Les courbes présentées sur la figure permedtent
comparer I'évolution du rendement dans différeiats c

142



Chapitre 111 :

amplificateurs de puissance

Description des principales techniques de gestion du compromis rendement-linéarité des

60 -
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_——be ALl

Lo »TL ——— Doherty 2 Stages Principal et Auxiligire de méme taille
| | =—m— Doherty 2 étages Auxiliaire 3 fois la taille du Principal
10 4 _L__df_'_,l______l_ —a— Doherty 3 Stages cas n"2
- X | | === = Amplificataur classqiue polarisé en classe B
0 : : i T T T T T T ]
0 0.l 0.2 0,3 0.4 05 0.6 0,7 08 0o

Ip/lp_max

Figure 119 : Evolution du rendement d'un amplifexatDoherty 3 étages

Cette évolution du rendement permet de vérifier kpn retrouve bien les deux seuils
de déclenchement des deux amplificateurs auxidiai@® qui permet d’avoir un rendement

meilleur sur une plage de variation plus importante
Cependant, cette configuration présente deuxipang inconvénients:
- Amplificateur difficile & mettre au point

- Structure dissymétrique

II.6. Doherty a commande dynamique de polarisation.

11.6.1. Commande de grille des auxiliaires.

L'intérét de commander la grille de l'auxiliaireside dans le fait qu’'a puissance

maximale, les transistors auxiliaires délivrerantriéme courant que le transistor principal et
donc la méme puissance.

- A faible puissance, 'amplificateur Doherty fongtiee classiquement.

- A puissance maximale, les deux transistors sonarigéls de la méme
maniere (Figure 120)

Progressivement, on cherche a passer d'un fonament Doherty a bas et moyen

niveau pour rejoindre un fonctionnement classiquelkle en paralléle a fort niveau.

143



Chapitre Il : Description des principales techniques de gestion du compromis rendement-linéarité des

amplificateurs de puissance

-3.0

-3.5

-4.0—

-4.5—

Vgso (V)

-5.0—

-5.5—

'6-0||x||\|x|‘|\\|\|\\\|w|x|ww|x|
20 30 40 50

Ps dbm

Figure 120 : exemple de polarisation de grille cawxiliaire en fonction de la puissance de

sortie (Vgso_nominale=-3.5V)

L’exemple d’'un schéma d’'un amplificateur Dohertyégrant la commande de grille
de l'auxiliaire est représenté Figure 121.:

—I .-I oy . |
I- |_ AT {
|.-I'|-|'I.I_'r .:_-' . = 4 |I'. -|

lrpat =
= i T !
= o |
' I

] -— I | |

| AT N — Ah | LRl | 20

1 Py L f Fraking | Cdffsen Lines .
Frvelope : 1 ~ Amp | fpo= Ry 42

[tsnaar Ewvelope 1

o4 Sluping
- Creus Vi Padiieg

11

Figure 121 : Amplificateur Doherty intégrant la ameinde de grille de l'auxiliaire [86]

Afin de modifier la tension de grille de 'ampliiteur auxiliaire, un circuit est réalisé
a l'aide d’'un détecteur créte, suivi d’'un étage adenmande (Figure 122). Le circuit de
détection comprend une diode associée a un cirB@t permettant d’effectuer un
redressement et un filtrage afin d’obtenir un sigrantinu proportionnel au niveau créte
d’entrée. La tension obtenue est injectée a I'entté I'étage de commande qui peut étre

réalisé par exemple par un circuit comprenant urpiimateur Opérationnel.
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Figure 122 : Principe de la commande de grille [86]

Le circuit de commande de grille de l'auxiliairermet de faire varier le cycle de
charge du transistor intrinseque en fonction deulasance d’entrée dans le but d’obtenir une

puissance maximale (Figure 123).

0.8
0.6—
. 0.4—
$ 4
2] —
e, 0.2
0.0
-0.2 LI L I B N O
0 10 20 30 40 50 60 70

Vds (V)

Figure 123 : Exemple d’évolution du cycle de chatgd’auxiliaire avec gestion de sa

polarisation de grille

11.6.2. Commande de drain du principal.
But: Pour les faibles puissances, les transistos des puissances consommeées
importantes. Il parait judicieux de baisser la i@msle polarisation de drain du principal dans

ce cas et de l'augmenter progressivement jusqu’@olarisation nominale a puissance

maximale.
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- A faible puissance, I'amplificateur a une polaiisat de drain faible
(Figure 124).

- A puissance maximale, I'amplificateur Doherty fanohe classiquement

(polarisation nominale).

35

25—

20—

15—

10 T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T ‘ T

Figure 124 : exemple de commande de la polarisaigodrain du principal
(Vds_nominale=32V)

La commande de drain peut étre effectuée en dmpes comme précédemment : un

circuit de détection et un circuit de commande.

Le circuit de commande de drain du principal perdespouvoir faire varier le cycle
de charge du transistor intrinseque en fonctiotagmiissance d’entrée dans le but de pouvoir

obtenir un rendement maximal a puissance d’enaidéef(Figure 125).

Ids (A)

'0-2\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\\\‘\\||||\|\‘\\\\
0 10 20 30 40 50 60 70

Vds (V)

Figure 125 : Exemples d’évolution du cycle de ckatg principal avec gestion de sa

polarisation de drain
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Les inconvénients de cette structure sont :

- Ajout d’un circuit annexe dont la consommation d&ite prise en compte

dans le bilan énergétique global.
- Structure dissymétrique.

- Pour la gestion de polarisation de drain, il paue @ifficile de contréler

des forts courants d’alimentation dans la bandegrds de I'enveloppe.

lll. Etat de I'art de la technique Doherty.

[11.1. Historique.

Le nom de la technique du Doherty provient de Is@ene du méme nom qui a écrit
une publication [79]. Ce qui est surprenant dangremier abord, c’est sa date de parution a
savoir 1936. Son application était déja effective des amplificateurs de puissance a tubes

(émissions radios) dans le domaine de la HF.

Cette publication introduit le premier schéma’dmplificateur Doherty (Figure 126).

Déphaseur

A
—

_-9p° e

Déphaseur
+90Q°

Déphasar

—

Figure 126 schéma original du Doherty
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Cependant cette technique ne sera reprise quedgaplus tard, avec 'avenement de
nouvelles technologies et la recherche de meilleemdements pour les téléecommunications

hautes fréquences.

En effet en 1987, Raab introduit pour la premi@is fa technique du Doherty pour les
amplificateurs de puissance RF a I'état solide,[88]qui nous intéresse essentiellement pour
la suite de cette étude. Dans cette publicatiorpeut aussi noter I'évolution du rendement de

cet amplificateur en fonction du niveau de puissatientrée.

Cette publication est trés intéressante par sorienanthéorique sur le principe
Doherty, et M.Raab fut sGrement le précurseur dglifation de la technique du Doherty

pour les amplificateurs RF. Cependant, cette pamuie montre pas de mesures concretes.

Puis, en 1994, la publication de R.J. McMorrow [gitfsente la réalisation d'un
amplificateur a I'état solide utilisant la technggDoherty. Le prototype utilise des transistors
PHEMTs présentant un développement de grille d®@xdm sur un substrat en alumine et la

fréquence de travail est de 1.37 GHz.

Les résultats obtenus paraissent tres intéressamtsir 5.5 dB de back-off,
'amplificateur Doherty a une amélioration de s@ndement de 27% par rapport a un

amplificateur standard polarisé en classe B.

A ma connaissance, c’est le premier prototype dlditgteur Doherty a I'état solide
qui a été fabriqué, testé et publié. On peut olesede trés bons résultats sur le rendement,
mais on n'a pas d’informations précises sur leseauparametres (comme le gain ou la

linéarité).

Ensuite, en 1999, Campbell [82] a publié la faliricad’'un amplificateur Doherty en
technologie MMIC et au moyen de transistors pHEMiTce, dans une bande de fréquence

aux alentours de 18 GHz (Figure 127).
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CARRIER

JOHERTY
MBELIFIER

Figure 127 : Photo de I'amplificateur Doherty faju@

Les deux transistors utilisés ont un développerdergrille de 10*600 pum.

Les Figure 128, Figure 129 et Figure 130 sont ésslltats de mesures en puissance
avec 2 porteuses, obtenues par Campbell pour aliffés valeurs de tensions de grille de
l'auxiliaire (Vpeak).

45

—Vpeak =-1.5V
40 1| —~—Vpeak —-14V
— Vpeak = -13V
35 e Vpoak = -1.2V
-o-Vpeak=-1.1V

30 .

25

20 |-

15

10

2-Tone % PAE and Total Pout (dBm)

2 4 6 8 1¢ 12 14 16 18
Total Input Power (dBm)

Figure 128 : Rendement et puissance de sortiepemtbuse
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— Vpeak = -1.5V

3rd Order C/1 (dBc)
e
[—)

11 13 15 17 19 21 23 25
Total Output Power (dBm)

Figure 129 : C/I au troisieme ordre

— Vpeak =-1.5V

25 Vpeak = -1.4V

230 || — VYpeak = -13V]
-e- Vpeak = -1.2V

=35 || <~ Vpeak = -1.1V}.-.

5th Order C/1 (dBce)
&
h

11 13 15 17 19 21 23 25
Total Output Power (dBm)

Figure 130 C/I au cinquieme ordre

Ces résultats de puissance nous montrent que pltsnsion de grille est élevée,
meilleur est le rendement. Cependant, on peut ngier les courbes de rendement se
resserrent pour de fortes valeurs de Vgs0. A pdiime certaine valeur, il n’est plus utile de

pincer d’avantage le transistor.

On peut aussi constater que le rapport C/I dimlarggjue cette tension de polarisation
d’entrée augmente. Mais la méme constatation gaeédemment peut étre faite, a savoir

qgu’il y a un resserrement des courbes.
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Cette publication nous montre la faisabilité¢ d’'umpdificateur de type Doherty
completement intégré. Les résultats obtenus paratisatéressants, cependant M.Campbell
n'apporte pas le témoignage de I'amélioration dih@ty par rapport & un amplificateur

classique.

En 2000, Kobayashi [83] présente la réalisationtemmnologie MMIC du premier
amplificateur utilisant des transistors DHBTs eR,lprésentant une meilleure linéarité par
rapport aux transistors pHEMTs. Cet amplificateanrctionne dans la bande de 18 a 21 GHz.
La principale qualité de ce Doherty est 'améliomatde sa linéarité lorsque les courants au

collecteur sont faibles.

Cependant, le gain maximal de I'amplificateur est8diB avec un rendement obtenu
qui ne dépasse pas les 28%. De plus, l'utilité dhddty n’est pas flagrante en comparaison
avec un amplificateur classique de classe A (seal2% de rendement est gagné par le
Doherty).

En 2001, Iwamoto [84] présente une extension degdldicateur Doherty classique.

En effet, il étudie l'influence de la taille du hisistor auxiliaire.

Une premiére comparaison a été faite sur la Fig@fe qui est une comparaison de

rendement calculé.

Le parametre appeléest l'inverse du parametre appelélans cette these et dans les

publications de Raab. Ces parameétres désignenteausle point de transition£1/a).

. 10dB output
5 : *— back-off i
0-9"'Extendei:r""“'cgz:';l;;l"'r"""" Jues e
Dohert i

08 y ' (r=2) S

074 O BRI Tt
Eu.s-
gos

Figure 131 : Comparaison de rendements calculés
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Dans un premier temps, on peut voir I'intérét duhBrby par rapport a des classes de
fonctionnement de I'amplificateur classique. Plirgérét du Doherty étendu apparait lorsque

la puissance de sortie est faible (c’est a diregioiun back-off important est nécessaire).

Le prototype qui a été fabriqué pour cette puhlicaest un amplificateur Doherty
étendu {=4) au moyen de HBTs a la fréequence de 950 MHztramsistor principal a une

taille de grille de 840 pmalors que I'auxiliaire est de 3360 Aim

Les résultats obtenus sont représentés sur lag-iga.
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Figure 132 : Puissance de sortie, Gain et Rendement

Les résultats semblent concluants. Par exemplenidement mesuré avec 10 dB de
back-off est de 43 % pour un amplificateur Doheftgndu alors que pour un amplificateur

classique polarisé en classe B (appelé « contdains les figures), le rendement n’est que de
15 %.

Cependant, il N’y a pas de comparaison avec unifcapéur Doherty classique£2),
ce qui aurait pu étre judicieux pour observer leantages et inconvénients entre les deux
types de Doherty.

En 2002, Srirattana [85] introduit une nouvellehatiecture de technique Doherty en
cascadant les transistors auxiliaires (Figure 133).
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Figure 133 : Principe d’'un amplificateur Doherti{ d&tages

Cette publication présente notamment, la réalisadian amplificateur a 2 auxiliaires
cascadés a l'aide de transistors FETs AsGa adadree de 1.95 GHz. Les résultats obtenus
(Figure 134) paraissent intéressants : une congmrale la PAE a été effectuée entre un
amplificateur classique a un seul transistor pséadn classe AB, un amplificateur Doherty 3

étages a transistors identiques et un amplificddelnerty 3 étages a auxiliaires doubles.

B0 T r T r r T
—e— PAE (3 stage DPA (1:2:4))
—=— PAE (3 stage DPA (1:1:1))
50 | - -- PAE (Single stage PA)

40}

30

PAE (%)

207

-16 -14 12 -10 -8 -6 -4 -2 0
Back-off level (dB)

Figure 134 : Comparaison de la PAE suivant diffssemplificateurs

La Figure 134 montre, par exemple, une amélianatde prés de 30 points sur le
rendement de I'amplificateur Doherty 3 étages ailaires doubles par rapport a un

amplificateur classique polarisé en classe AB.
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Cependant, il aurait été appréciable de montramdlioration apportée par un

amplificateur Doherty 3 étages par rapport a unléicgteur Doherty 2 étages simples.

En 2003, Cha [86] propose d’associer a 'ampliBca Doherty classique, un contréle
de polarisation de grille des deux transistors yfig135). A l'aide, d'un détecteur

d’enveloppe, la polarisation de la grille évoluefenction de la puissance d’entrée.

La tension de grille de l'auxiliaire augmente emdtion du niveau de puissance
d’entrée alors que celle du principal diminue.

—o— WO amen
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{:_'.1{_‘ "..-\.ll'l.._'u_|._l..'_‘ |'|.
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15 20 X5 30

=
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Figure 135 : Evolution des polarisations de geltefonction de la puissance d’entrée

Les résultats obtenus semblent intéressants. L& mAsurée pour un amplificateur
Doherty avec commande de grille est améliorée dsque 10 points par rapport a un
amplificateur Doherty “classique” (Figure 136).
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—&— Adaptive Control
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Figure 136 : Mesures de la PAE
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Enfin, en 2005, Lees [87] a réalisé un amplificatBwherty classique a I'aide de
transistors en Nitrure de Gallium. Il prouve lastiilité d’un tel amplificateur. Notamment, il
montre un avantage de l'utilisation de la technigld@aN : la résistance de charge optimale

est aux alentours de 50 ohms.

Cependant, il n'apporte aucune comparaison avecautre technologie ou avec un

amplificateur classique.

l11.2. Synthése des realisations d’amplificateuhBry publiées.

Le tableau présenté ci-dessous expose les priesipgaliblications apportant une

nouveauté majeure sur 'amplification de type Doher

Année / Réf. Technologie Technique Fréquence PAE
Doherty
1994 / [81] PHEMT Simple 1.37 GHz 60%
2000/ [83] DHBTSs InP Simple 18-21GHZzZ 20%
2001/ [84] HBTs Auxiliaires 950 MHz 46%
InGaP/GaAs doubles
2003/ [85] FET AsGa 2 Auxiliaires 1.95GHz 34.5%
cascadés
2003/ [100] LDMOSFETs Si Commande 2.14 GHz 40%
dynamique
2004 / [108] LDMOSFET Simple + 2.14 GHz 30 %
Feedforward

De nombreuses autres publications sont apparuek gechnologie Doherty. Elles

sont mises en référence [88] => [118].
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CONCLUSION

En résumé, on peut retenir qu’il existe deux teghes principales et complémentaires

visant a améliorer les performances d’'un ampliéoat

Une premiere technique consiste a traiter les sigpaur lutter contre les distorsions

globales. Cette technique englobe les différerdséués de linéarisation.

Une seconde technique consiste a agir sur les pamsnde fonctionnement de
I'amplificateur (charge ou polarisation) pour |lzierche du plus fort rendement.

On peut considérer que la conception d’amplificataufort rendement et bonne

linéarité peut s’envisager méthodiquement de larfaspivante :
- En premier : recherche de topologie a fort rendémen

- En deuxieme : linéarisation de ces amplificatews ges circuits annexes

ou technigues annexes.

Cependant la conception au départ d’amplificateéutses bon rendement ayant de
bonnes performances en linéarité simplifiera ca@rsidlement la réalisation de circuits

annexes de linéarisation.

L’amplificateur Doherty est un trés bon candidatemtiel pour cela. On peut lui
reprocher au départ des difficultés liées a sacttre dissymétrique. Nous allons étudier et

proposer dans le chapitre suivant une architegéeentant un bon degré de symétrie.
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INTRODUCTION

Vu l'intérét, d’'une part de la filiere GaN pouvaméer une rupture technologique dans
la génération de forte puissance micro-ondes, atitcE part, du principe Doherty pour
I'amplification a fort rendement sur une dynamiglee puissance importante, la conception

d’'un amplificateur GaN Doherty présente un intéegtain.

Typiquement, I'utilisation de transistors GaN petrie réalisation d’amplificateurs en
bande X de l'ordre de la dizaine de watts avec relative simplification des circuits

combineurs de puissance, comparé a d’autres temjiasl

La structure Doherty présente un intérét certamr pamplification a haut rendement
de signaux ayant d’'une part, un « peak to averagEésenté dans le chapitre précédent)
élevé et d’autre part, une distribution statistiglenveloppe centrée a moyen niveau voire

assez bas niveau par rapport a la valeur créteeleppe.

163



Chapitre IV : Conception d’'un amplificateur Doherty a transistors GaN et a structure symétrique

|. Etude du nouvel amplificateur Doherty proposé.

l.1. Principe de fonctionnement

La nouvelle structure de 'amplificateur Dohertyegnous proposons est représentée
Figure 137 :

A
Ampli .
N4 uxiliaire | |
A [}
AP
Ampli Zn MNA4| [Zc
rincipal F]_;

Ampl M4| [Zc
uxiliaire Rer/2

RCH

Figure 137 : Structure de I'amplificateur Dohertpposeé

A notre connaissance, cette structure n'a jamaspébposée dans les différentes
publications parues, ses particularités sont exgmdéans la suite de ce chapitre.

La variation de I'impédance de charge se fait pasystéme Doherty a 2 auxiliaires
en parallele. Ce sont les 2 auxiliaires qui forriarasimultanément I'impédance de charge du

transistor principal.

Le principe de cette structure d’amplificateur déspance est la variation de charge en
fonction du niveau de puissance d’entrée. Pour, d&dmplificateur est composé d'un
transistor principal et de deux transistors auxém Le transistor principal est relié aux
auxiliaires a leurs sorties par une ligne de lomgud4 assurant la fonction d’inverseur

d’'impédance.
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Le principe de fonctionnement est identique a celitoute structure Doherty et
s’articule par rapport au point de transition décheant les transistors auxiliaires.

|.2. Détermination des impédances de charge debfaagurs.

Si I'on considere les amplificateurs, seulementlear effet fondamental a savoir leur
source de courant, I'amplificateur peut étre regmés par le schéma électrique de la Figure
138:

E Auxiliaire 2
MA V)

Zc

Principal Iy

Auxiliaire 1

Figure 138 : Schéma simplifié de 'amplificateurtoty proposé

Zc représente I'impédance caractéristique desdigpart d’onde.

Zp représente I'impédance de charge vue par Isistam principal et £ celle vue par

chaque amplificateur auxiliaire.

Ir représente le courant de sortie du transistor ategdlificateur principal etalceux
des amplificateurs auxiliaires. Le courant ést le méme dans chaque auxiliaire car les

transistors sont identiques et polarisés de la méareere.

On peut exprimer ces impédances de charge endondgis courants de sortie.
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- Zp::TE (1)

Pour une ligne de transmission quart d'onde d’'inapéé caractéristique réeelle, les

relations tensions / courants sont :
V 0 j.Zc|| V2
- = - (2)
11 jlZzc 0 ||-12

De plus, la loi des noeuds appliquée aux accesigessl quart d'onde donne les

relations suivantes :
- 11=-Ip/2 3)

- |2:_(|A+V_2)

Rex

On peut en déduire les équations des impédancesatige suivantes :

2
- zp=Z _jzele (4)
2.Rex Ip
: Ip
- Z,=-)LC.
S 21,

1.3. Détermination de l'impédance caractéristigue &t de la résistance de
charge Ry.

Pour cet amplificateur Doherty, le courant qui satles trois transistors, en tenant

compte des circuits déphaseurs d’entrée est :

Ia=-j.Ip. (5)

A partir des équation@), on peut obtenir les nouvelles relations suivantes
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2
- Zp= Z¢ -Zc (6)
2.R.,
- Z,=7Zcl2

Les trois amplificateurs sont congus pour fouraiplissance maximale (a fort niveau)
quand I'impédance de charge présenté a leur smtiégale a Ropt, il faut donc :

Zc?
- Zp= —Zc=Ropt 7
p 2R p (7)

H

- Z,=2Zcl2=Ropt
On en conclut que :
- Zc = 2.Ropt (8)

- RCHZZ.ROpUB

l.4. Evolution des impédances de charge des depfarateurs.

Pour un faible niveau d’entrée, 'amplificateur diaxe est pincé, le couran lest

donc nul.

2Ropt/3

Zcﬂ.%
/ignc A4

Zp

Figure 139 : circuit simplifié pour de faibles peasces

Equation dimpédance ramenée par les deux lignesartqud’onde :

2
Zp= EZ—C = 3.Ropt
2 2Ropt/3
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Par conséquent la charge ramenée par la ligne dloende et présentée en sortie de
I'amplificateur principal devient égale a 3.Roptl@npédance vue par les amplificateurs

auxiliaires est un circuit ouvert.

Pour des niveaux de puissance compris entiet Puax, 'impédance de charge vue
par 'amplificateur principal varie alors de 3.R@pRoptet du circuit ouvert & Ropt pour les

amplificateurs auxiliaires.

Niveau de puissance Zp yd
Puissance <R 3.Ropt infini
Pa < Puissance < Pmax 3.Ropt => Ropt Infini => Ropt
Puissance = Pmax Ropt Ropt

Tableau : Evolution des impédances de chapget Zp

=21

*' max_main

Pour I'amplificateur congu I

max_aux_total

On en déduit que le point de transition@st/3 et que le recul théorique en puissance

1

possible pour lequel le rendement reste élevé e@&O:lO.Iog(—zj = 95dB
a

1.5. Simulations de I'amplificateur de puissancegusé.

[.5.1.Simulations en puissance

Dans un premier temps nous allons simuler en puigsae nouvel amplificateur a
'aide du modéle électrothermique + piéges du tetmis GaN 12x75um décrit dans le

chapitre II.

La résistance optimale simulée du transistor GaNdesA5 ohms. On en déduit les
valeurs de Zc et R Zc=902 et R =15Q (Figure 140).
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A4 Ampli auxiliaire
~|:I—‘ Vdso= 30V ; Vgso=-6V

Ampli principal N4 | Zc =90Q
Vdso= 30\~ _Vgso=-3.5V

M| |zc= 900
R.=15Q

A4 L]

Ampli auxiliaire —
Vdso= 30V ; Vgso=-6V

Figure 140 : Amplificateur Doherty pour Ropt = @5

La Figure 141 représente I'adaptation en sorti€aseplificateur. On peut notamment

observer :

- l'adaptation sur 50 ohms de la sortie réalisée artransformateur

d’'impédance.

- l'adaptation de sortie des transistors réalisée yrar self paralléle de

0.85nH afin de compenser la capacité intrinseque Cd

169



Chapitre IV : Conception d’'un amplificateur Doherty a transistors GaN et a structure symétrique

£ [y

-+

aN

E
]l
[N}

F=5Criz]

b [T T T

R=50 Ohn

3 DC_Feed EL—O.as nH
L
3 III'—|—|—|| — [] -
aN [Vde=30V] -
]l
1r
=0.85 nH
%
GaN -
L]
= [a=w0v]
Figure 141 : Adaptation électrique de sortie denpéficateur Doherty
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Figure 142 : Cycles de charge du transistor praldigauche) et des auxiliaires (droite)
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L’amplificateur principal est polarisé en classe ARyso = -3.7V et Vdso = 30V) et

les amplificateurs sont polarisés en classe B (\igs®V et Vdso= 30V).
La fréquence de travail est de 8 GHz

La Figure 142 montre I'évolution des cycles de gkaen fonction de la puissance
d’entrée. Les cycles de charge ont une surfacenmale, ce qui montre que l'impédance

ramenée aux bornes de la source de courant deedtgiurement résistive.

120 250
. 200
—_ —
& 100 %
= | o i
,S £ 150
2 80 =
c =
= x
s ] E 100—
<
e
N 60 Q50
40 TTTT[TTTT[TTYY[TTTY‘YTTT‘YTTY[YYYT 0 YYTY‘YYYY‘YTTY‘YTYY‘TYYT‘YYTY[YTYY
5 10 15 20 o5 30 35 0 5 10 15 20 25 30 35 40
Ps (dBm) Ps (dBm)

Figure 143 : Variation des impédances de charge

Les variations des impédances sont conformes aescadittendues. En effet,
'impédance de charge du principal varie de 3.Ropuissance faible & Ropt = 45 ohms, et

'impédance de charge de l'auxiliaire varie de 28@ns (infini en théorie) a Ropt.

Les résultats de simulations en puissance (Figdiéeel Figure 147) de cette nouvelle
structure d’amplificateur Doherty a 2 auxiliairearg@lléles sont comparés aux simulations
réalisées pour 'amplificateur Doherty a 2 étageslié (Figure 144) au chapitre précédent et

a celles d’'un amplificateur conventionnel a 3 trstass (Figure 145).
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Amplificateur

| principal Z0=480
| N4 ZOFZOQ
| I |
N4
Input
N4 Amplificateur
Auxiliaire n°1 /
— 1 | -
A2 | Amplificateur R=120Q
Auxiliaire n°2 —
Figure 144 : Amplificateur Doherty a 2 étages
Ampli n°1
Ampli n°2
Ampli n°3 R =15Q
Figure 145 : Amplificateur conventionnel & 3 tratsis
16 —————— —T 50 |
1 Ampli conventionnel | ] S
14— g 407
| \ % ]
1o—| Doherty a2 étagef/ \ & 30 .
h = - ~ Nouvelle structure Doher
] — \\ o a /,/
1079 — ‘ 20 Doherty a 2 étages
. Nouvelle structure Doher | ]
8\\\\\“\‘\\\“\‘\\‘\‘\\\ 104»\\»‘\»»\‘\»\\~»»»\‘»\»»
20 25 30 35 40 45 10 15 20 25 30 35
Ps_dbm Pe_dbm

Figure 146 : Simulations en puissance du Dohegaxiliaires paralléles (Gain et
conversion AM/AM)

172



Chapitre IV : Conception d’'un amplificateur Doherty a transistors GaN et a structure symétrique

i Nouvelle
50— structure Do
o 40 y
5/ N //
30— A
- A'%n
o ® Doherty a 2 <~ conventionnel
10— étages
0—= "»7'»7”»7'(&”7&777 \V L L A L A N B A
20 25 30 35 40 45
Ps_dbm

Figure 147 : Comparaisons de PAE

La Figure 147 montre l'intérét de I'amplificateurobBerty par rapport a un
amplificateur conventionnel : pour une puissanceattie équivalente, la technique Doherty

permet d’améliorer d’environ 10 points le rendengartrapport a celui du conventionnel.

La nouvelle structure Doherty permet d’obtenir gesformances similaires a celles a
deux étages. On note sur cette simulation une dégxélioration du rendement en zone de

compression par rapport a la structure Doherty ddages.

1.5.2. Influence des effets de pieéges et de tenwpera

Jusqu’a présent les simulations ont été faiteaidd’du modele du transistor GaN qui
ne comporte ni les effets de piege ni les effetladempérature. Pour montrer l'influence de
ces deux phénomenes, nous allons comparer lesasiomd en puissance avec et sans ces

effets.

1.5.2.1. Influence des effets de piege.

Nous comparons les simulations en puissance delificateur pour deux types de

modéle de transistors :
- Modele électrothermique sans la prise en comgsepieges (cas le plus favorable)
- Modele électrothermique intégrant les pieges.

Ainsi, on peut visualiser I'impact du phénomene pieéges de grille sur les

performances.
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Le transistor principal a comme point de polar@ati Vgso=-3.7V et Vdso=30V et

les transistors auxiliaires ont comme point de fpgddion : Vgso=-6V et Vdso=30V.

13 60
] Amplificateur i
o 124 sans pieg 50
S S 7
~ 40—
.% 11 1 4
R Amplificateu = 30
105 ayecpieges 20] Amplificateur Amphﬂcgteu
j o) avec piegeg
i sans pieges
H 104
8II|||||||||||||||||I|||| 0‘IIII‘IIII‘IIIIIIIIIIIIWI
20 25 30 35 40 45 20 25 30 35 40 45
Ps_dbm Ps_dbm
Figure 148 : Influence des effets de pieges (EAPAE)
45
c 40 Amplificateur
%I ] sans piége
g 35 Amplificg}eur
= avec pieges
30 ] T T T T T T T T T T T
22 24 26 28 30 32 34
Pe_dbm
Figure 149 : Influence des effets de pieges (caiorrAM/AM)
0.35 020
i B o ] Amplificateur
w ] Amplificateur = 015 sans piéges
% . sans pieges | 8 1
£ 7 / X o010
o < ]
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9 /mplificateur 9 1 avec pieges
S osf———r - avecpieges S 000 T
20 2‘5 3‘0 3‘5 4‘0 45 20 25 30 35 40 45
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Figure 150 : Influence des effets de pieges (cdaraa drain)
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Nous pouvons remarquer qu'avec la prise en cohggepieges, la puissance de sortie
diminue d’environ 2W. Le gain présente une dimiomtid’environ 0.5dB en zone de
compression. Cependant le rendement est quasiiqdenavec et sans pieges. En effet, la
capture de pieges fait diminuer la puissance etiesde I'amplificateur, mais fait diminuer

également le courant continu de drain (du pringipalrendement ne varie donc que trés peu.

1.5.2. Influence des effets de température.
Nous comparons les simulations en puissance de odavetle structure de
I'amplificateur comportant le modéle sans piégeeadtii comportant le modéle de piéges et le

modele thermique.

13 60
1 1 Amplificateur 50 | Amplificateur
] sans pieges 4 sans pieges
o1l - Amplificateur ayec S mplificateur
=) | ieges etsans Y 20 | B avec pieges e
c 10 | u\empe’rature o | Amp!|f|cateur avec température
g R Amplificateur\\ 20 ptleges' ettsans
\ i empérature
9 | avec pieges et 10 |
- température i
8\»»»\\\\\‘»»\\‘\»\»~»\»» 0’|\\|‘||\\||\|\‘|\\\|\||x
20 25 30 35 40 45 20 25 30 35 40 45
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Figure 151 : Influence des effets de pieges eaderhpérature (Gain et PAE)
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Figure 152 : Influence des effets de pieges eaderhpérature (conversion AM/AM)
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Figure 153 : Influence des effets de pieges eaderhpérature (Courants de drain)

Ces simulations nous montrent que la prise en tmngimultanée des deux

phénomeénes (pieges et température) a pour consEEjueTe perte assez importante en

puissance de sortie (environ 30% de perte). La EAknue |égerement par rapport aux

simulations sans prise en compte de ces difféadfdts.

Le modéle thermique permet de simuler les températde jonction des transistors

(Figure 154). On peut donc noter une €lévation etepérature maximale du transistor

principal d’environ 70°K pour une résistance theue de 12°C/W et une température de

référence de 340°K.
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Figure 154 : Simulations des températures de joncti
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Cette topologie présente plusieurs intéréts :

- structure symétrique

- transistors de mémes tailles

- impédances caractéristiques des lignes quartld’'pius élevées

- Variation d'impédance de charge plus importante

- structure pouvant permettre la flexibilité

Il. Conception de I'amplificateur.

L’amplificateur est congu en technologie hybrideMIC d 'entrée et 1 MIC de sortie
reliés aux transistors par des fils de bondingn&&mble est assemblé dans un boitier. (Figure

155)

A

Perles DC

33 mm

/ Fils de R

\ bondings

v

Connecteur
SMA |

[\
’

ZTINTATITN

N TATIN

Mic d’entrée Mic de sortie

ZTNTATN

Connecteur

SMA

wuw g'v¢

/

Bottier

Acces
Perles DC

Figure 155 : Schéma de principe de la technologieitie
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La méthode de conception d'un amplificateur esuigante (Figure 156):

1) Adapter le combineur de sortie 2 voies vers 1 U@ 5

2) Adapter les sorties des transistors

3) Adapter sur 5@ les entrées des 3 transistors

4) Diviseur de puissance 3 voies d’entrée suf50

Adaptation
50Q

Transistor
auxiliaire

14

Source

g

14

A Adaptation Adaptation

— 50Q transistor
Transistor

. rincipal .

Adaptation N Adaptation

50Q | transistor
Transistor
A Adaptation auxiliaire

L 500 Adaptation

transistor

Adaptation
50Q

Figure 156 : Schéma de principe de conception

II.1. Modéles électriques des différents élémeettacconception.

de chaque élément utilisé. La plupart des modadesed éléments sont déja contenus dans les

Pour concevoir un amplificateur, il est nécessdealisposer des modeéles électriques

logiciels de simulations (exemple : modéle élecieiges lignes).
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II.1.1. Modéle électrique du transistor.

Pour notre conception, nous utilisons les tranggsHEMTs en technologie GaN de

12x75um de chez Tiger dont le modéle électrotharmiet de piéges a été présenté chapitre
.

Pour pouvoir reporter les transistors sur les micgis utilisons des fils de bondings
dont les caractéristiques sont:

- 2 fils de bonding sur la gille de longueur de §00 et d’épaisseur de 17.5um.
- 2 fils de bonding sur le drain de longueur de gédet d’épaisseur de 17.5um..
- 8 fils de bonding sur la source de longueur dau80 et d’épaisseur de 17.5um..

Pour simuler ces fils de bonding, nous avons gtilise description de type parametres
[S] fournis par Alcatel Alenia Space.

Cependant, l'ajout de ces fils de bonding modifés Ipropriétés électriques de
I'amplificateur : une comparaison de simulationitpgignal a été effectuée entre le transistor

seul et le transistor avec les bondings (Figurg.157

N
&)1

\ RFreg= 8.000E9

\ mi=11.471
Hir—airiL.=rr 4

N
o

MaxGainl
&5

=
o

\\\\\\\\\‘\\\\‘\\\\

[é)]

T T
00  20E9 40E9 6.0E9 80E9 10EI0 12E10 1.4E10

RFreq

Gain Max des transistors sans I'implémentatdies bondings

Gain Max des transistors avec I'implémentaties bondings

Figure 157 : GainMax(dB)=f(Fréquence)
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Nous pouvons voir que la mise en place des bondingse grande influence sur la
fréquence de transition du transistor. lls dégradetamment les performances a la fréquence
de 8GHz ou le gain_max n’est plus que de 11.5dBi¢awle 13 dB).

I1.1.2. Capacités de liaison.

Les capacités de liaison utilisées pour cette quiae sont des Dicaps qui ont pour

valeur 0.5pf. Le modéle électrique est le suivant :

Var
Eaqn

VAR1
Rs=2e-5*(fr/1e9)"3-0.0015*(fr/1e9)"2+0.046*fr/1€9+0.1089
Rp=149577*(fr/19)(-1.3962)

AY|
Fal

C
C=0.5 pF
Ls R1 Rib1
L=0.028 nH R=Rs Ohm W=0.2 mm
R= L=0.5mm
Rho=1.0
'A%%

R2
R=Rp Ohm

Figure 158 : Modele électrique des capacités dsolia

Le modéele électrique (Figure 158) est composé dindactance fixe en série, d’'une
résistance série fonction de la fréquence, d’'usstance paralléle fonction de la fréquence et
d’un ruban en or (ribbon). Ce ruban a pour fonctierrelier le haut de la capacité aux pistes
du circuit. Il a pour longueur 500um et pour lang2Q0um. La capacité sera appliquée sur

une piste de dimension 500um / 500um.

II.2. Conception des Mics.

[1.2.1. Substrat utilisé.

Le substrat utilisé pour la fabrication des Missl&lumine.

Ces caractéristigues sont les suivantes :
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Constante | Epaisseur du perméabilité| conductivité | épaisseur du tangente de
diélectriques, | substrat H Mur Cond conducteur T| perte Tad
9.6 0.381mm 1 4.1e7 0.005mm 0.0002

I1.2.2. Diviseur de puissance 1 voie vers 3.
En entrée, I'amplificateur comporte un diviseur plgéssance lvoie vers 3. De plus,
pour la conception, il faut que le diviseur présempérativement deux sorties en phase

(acces des auxiliaires), déphasées de 90° avemida&me sortie (acces du principal).

La configuration choisie pour I'amplificateur estlle présentée Figure 159. Elle

présente comme avantage d’étre simple a concevairéaliser.

P2
A2 /2
P1I—— P3
A2 A2
P4

Figure 159 : Coupleur 1 voie vers 3

Les lignes 3/4 permettent de présenter un retard de 90° aus p@r et P4 par rapport

au port P3 pour ainsi compenser les inverseurspgdances quart d’'onde de sortie.

Les simulations électriques du coupleur en pan@sdlS] sont représentées Figure
160 et Figure 161:
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Zones de
fonctionnement
4 200 |
5| =
| 100
e B SACY 1
aag Share) . 90°
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QRN g freq= 8.000GHz iR .
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Figure 160 : Simulations des paramétres [S] du leamp
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Figure 161 : Parametres d’isolation entre les arti

Les simulations électriques des parametres [S] sonfiormes au cahier des charges

du coupleur a savoir :

coupleur (S1j=-4.9dB).

Module du coefficient de transmission identique ddahaque branche du

- Déphasage de 90° entre les sorties P2 et P4 ettia sentrale P3

- Sorties P2 et P4 en phases

Les pertes par voie sont faibles, de I'ordre ded®2
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[1.2.3. Circuits de polarisations.

Les circuits de polarisation ont deux buts :
- Polariser les transistors

- Eviter que le signal RF ne remonte aux alimentatiog.

Typiquement, des selfs de choc sont utilisées erulation. Cependant, pour la
conception, il est préférable d’éviter d'utilisezdéléments extérieurs sur les mics dans le but

de réduire au minimum les dispersions qui peuviatdiies a ces composants.
Pour remédier a cela, nous utilisons une ligfeassociée a un « papillon ».

Son principe de fonctionnement est représenté Eit6e :

Acces 1

M4

C.0. Acces 2

Polarisation

Figure 162 : Schéma de principe du circuit de peddion

1.5E4

Re(Zaccesl)
1.0E4—| f
I
[
5.0E3— JJJ\
0.0 A —
-5.0E3— Im(Zaccéesl
'10E4 T T T \ T T T \ T T
7.0 75 8.0 85
freq, GHz

Figure 163 : Simulation de 'impédance ramenédgaircuit de polarisation
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La Figure 163 représente I'impédance ramenée ad&mcd. On observe le bon
fonctionnement du circuit de polarisation qui perrde présenter un circuit ouvert a la

fréequence de travail (8 Ghz).

I1.2.4. Circuit hybride de sortie.

La Figure 164 représente le circuit hybride deisarbncu. Nous pouvons retrouver

les circuits de polarisation présentés auparavant.

Polarisation aux.

T. auxiliaire | s mm m— |
777777 Sortie 5@
T. principal ey
T. auxiliaire | sessmmmmmmmm—— &\
Lignesi/4
Zc=2Zopt=6@2

Polarisation aux. Polarisation princ.

Figure 164 : Hybride de sortie
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On remarque que les polarisations des auxili@oed communes mais indépendantes
de celle du principal. Ce choix permettra d'intrddude la flexibilité par le biais de

commande de polarisations.

Des simulations électromagnétiques de ce cirauieté effectuées afin de valider les
modéles électriques des lignes du simulateur AR8r Pela nous avons comparé Figure 165
les simulations électrigues d’ADS et les simulasiajuasi-3D faites a Alcatel Space avec

I'outil Momentum.
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Figure 165 : Comparaisons des parameétres [S] ssn@éetriquement et

électromagnétiquement de I'hybride de sortie

Une trés bonne concordance est observée.
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[1.2.5. Circuit hybride d’entrée.

La

Figure 166 représente le circuit hybride d'emtréoncu. Nous observons

notamment le coupleur 1 voie vers 3 présenté augata

Entrée
500hms

Polarisation aux.
Polarisation princ. /

T. auxiliaire

T. principal

T. auxiliaire

Coupleu

Polarisation aux.

Figure 166 : Hybride de sortie

On remarque que du coté des grilles des transjstes trois polarisations sont

indépendantes les unes aux autres.
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Comme pour I'hybride de sortie, des simulationssg3® Momentum sont comparées
aux simulations électriques ADS.
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Figure 167 : Comparaisons des paramétres [S] sa@léetriquement et

électromagnétiquement de I'hybride d’entrée

Une trés bonne concordance est de nouveau observée.
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I1.2.6. Amplificateur congu

BoTtie\

ﬂ
oy

vy B
s

.
S 5
Mic

dentrée——

Micde

sortie

Figure 168 : Amplificateur Complet
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[1.3. Résultats de simulations.

I1.3.1. Simulations parametres [S]

Dans un premier temps, des simulations petit sigeadlensemble du circuit ont été

réalisées et sont exposées Figure 169 et Figure 170
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Figure 169 : Coefficients de réflexion d’entréeugae) et de sortie (droite)
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Figure 170 : Gain petit signal

Les résultats montrent que I'amplificateur est béetapté sur 50 en entrée et en
sortie a la fréquence de travail de 8 GHz. En d#fgicoefficients de réflexion en entrée et en
sortie sont inférieurs a 20 dB, alors que le gaingeiant a lui optimal autour de la fréquence
de travail. Cependant, nous observons que l'aroptdiur présente un fonctionnement bande
étroite (8% de bande).
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[1.3.2. Simulations en puissance.

L’amplificateur principal a pour polarisation : s -3.7V et Vdso = 30V.

Les amplificateurs auxiliaires ont, quant a euxurppolarisation :Vgso = -6V et
Vdso= 30V. La fréquence de travail est de 8GHz

Ces polarisations se retrouvent sur les cycleshdege (Figure 171), a savoir que le principal
est polarisé en déebut de classe AB alors que Ieiaaes sont polarisés en classe B. Les
cycles de charge ont une surface minimale, cergduit le fait que les transistors sont bien

adaptés.
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Figure 171 : cycles de charge du principal (gauehégs auxiliaires (droite)

L’allure des évolutions des impédances de charget@dmsistors (Figure 172) sont

conformes a celles attendues pour un amplificddednerty :

- A faible puissance, les transistors auxiliaires om¢ forte impédance de
charge (court-circuit en théorie). Puis lorsque paissance d’entrée
augmente, ces derniers entrent en conduction &t ilegpédances de charge

diminuent jusqu’a se rapprocher de I'impédancenogii.

- Cette entrée en conduction des transistors aurdiaifait diminuer
'impédance de charge du transistor principal jusqliimpédance

optimale.
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Figure 172 : Evolution de 'impédance de chargeuucipal (gauche) et des auxiliaires
(droite)

Les Figure 173 et Figure 174 montrent les perfoicea attendues de I'amplificateur

concu alors que la Figure 175 indique la bonne tadiap en entrée de I'amplificateur.
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Figure 173 : Gain total de 'amplificateur (gauclkeépains de chaque transistor (droite)
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dB(gammae)
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Figure 175 : Module du coefficient de réflexionmtieée en fonction de la puissance de sortie

11.3.3. Tableau de synthése des simulations.

Un tableau de synthese des performances de I'aogpétir est représenté ci-dessous.

Il est d’ailleurs démontré que la bande de I'anigdifeur est d’environ 400MHz soit prés de

5% de la fréquence de travail.

Fréq 7.8 GHz 8 GHz 8.2 GHz
S(1,1) -17.3dB -20.4 dB -10.5 dB
S(2,2) -15.9 dB -21dB -9.5 dB
Gain 8.4 dB 7.8 dB 8.1dB
Ps 1dB 36.2dBm 37.2dBm 35.3 dBm
Ps_2dB 37.6 dBm 39.6 dBm 36.5 dBm

PAE 1dB 28.8 % 31.6 % 25 %

PAE_2dB 33.4 % 39.9 % 26.6 %
Tj_aux_2df 366 °K 363 °K 365 °K
Tj_main2d§ 378 °K 394 °K 383 °K
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lll. Etude de la stabilité.

Lorsque la conception est achevée, il convientptlaaréalisation de s’assurer de la
stabilité du circuit, notamment en dehors de ladeatie fréquence de travail. Pour cela, on

réalise une analyse de stabilité qui comprend ééapes :
- Stabilité petit signal.
- Stabilité non-linéaire.

L’étude de la stabilité non-linéaire a été réaligse deux méthodes : en boucle

ouverte et en boucle fermée.

l1l.1. Stabilité petit signal : facteurs K et b.

L'analyse de la stabilité petit signal est effégtua partir des parameétres [S] de
I'amplificateur et ne refléete qu'une approche glebet linéaire de la stabilité. Cette analyse
ne permet pas, par exemple, d’identifier une aagdlh interne au circuit qui serait invisible
depuis ses acces externes. Ce test de stabilitée sévéle correct, ne garantit pas la stabilité

absolue du circuit. En revanche cette analysengegter une instabilité qu'’il faudra traiter.

Pour qu’'un amplificateur soit considéré commeonuitionnellement stable, il faut

que le facteur K soit supérieur a 1 et le factewwupérieur a 0 sur la bande de fréquence

S\
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Figure 176 : Facteur K
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RFreq

Figure 177 : Facteur b

Les simulations montrent qu’il y a une possibiliige I'amplificateur soit instable en
petit signal. En effet, le facteur K (Figure 1768},& plusieurs reprises, inférieur a l'unité. De

plus, le facteur b (Figure 177) est, quant a légatif plusieurs fois.

Pour stabiliser I'amplificateur, des réseaux RC @#@tintroduits au niveau de chaque
circuit de polarisation d’entrée. Dans notre cagssnavons utilisé une résistance série en
technologie couche mince de valeur 77 ohms et apaaité parallele variable 0.25 pf — 2.5
pf (Figure 178). Cette capacité nous permet d’auoirdegré de liberté dans le réglage de

I'amplificateur en cas de nouvelles instabilités baveau.

[Subst="MSub1"

_L{C=cap_var pF

Figure 178 : Conception des circuits de polarisatiomprenant le circuit RC de stabilisation
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% \MW

StabFactl
Il

630°T
630°C
630°€ —
6307 —
6308 —
6306 —
0T30'T

RFreq Valeur la plus basse: K=1.075

Figure 179 : Facteur K de I'amplificateur ayant desuits RC au niveau des polarisations

15

1.0—

StabMeas1

0.5—

0.0 T

630°T
630°C —
630°L —
630°8 —
630°6 —

0T30°T

Figure 180 : Facteur b de I'amplificateur ayant diesuits RC au niveau des polarisations

Une fois les circuits de stabilisation intégrés, #mulations des facteurs K (Figure

179) et b (Figure 180) déemontrent que I'amplificetest inconditionnellement stable a bas

niveau.

l11.2. Analyse de stabilité non-linéaire par iddéiction de la réponse

frequentielle en boucle fermée

[11.2.1. Technique d’analyse STAN.
Cette méthode d’analyse de la stabilité a été migepoint par le CNES en
collaboration avec I'Université du Pays Basque [1[120]. Elle se caractérise en deux

étapes :

Premiere étape: Obtention de la réponse fréquentielle du cirauibur de son régime

établi c’est a dire en présence d’un signal foreau.
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Deuxieme étape Extraction de I'information relative a la statdl

1) Une perturbation de courant RF (petit signal)ietsoduite en paralléle sur un nceud
«n» du circuit a analyser (Figure 181), et on umeslimpédance observée pour la

perturbation de courant en balayant la frequengeedirbation.

Circuit NL

@ Neeud «n » { RL

Pin, fin

L

Vp Ip, fp

Figure 181 : Mise en paralléle d’'une perturbation

On calcule la réponse frequentielle en boucle fertim@arisée, associée a un nceud

“n” du circuit :

_Vp(ia,)

Ha (@) = )

2) On obtient la fonction de transfert"d4S) associée a la réponse fréquentielle
H".(jw) du circuit obtenue précédemment et on andgs@dles et les zéros de cette fonction

de transfert a I'aide d’'une application développées le logiciel de traitement mathématique

Scilab.

M

|_1| (S- Zin)
Hé}(ja)) => Techniques d’identification => Hy(S) = N

[](s-R)

1=1

Il existera une fréquence d'oscillation lorsqu’udlep complexe sera a partie réelle

positive.
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l11.2.2. Analyse de stabilité linéaire.

Dans un premier temps, on effectue une analyséabéit® sans puissance RF. On fait
varier la fréquence de perturbation. Cette anabgdaite pour différents nceuds (entrées et
sorties des transistors) de I'amplificateur et pdifférents points de polarisation (Figure
182). La stabilité linéaire doit étre étudiée autdas différentes polarisations susceptibles
d’étre appliquées a I'amplificateur.

NOEUD DU CIRCUIT OU ON CIRCUIT CHARGE
INTRODUIT LA PERTURBATION _~

7

" : k1 Term
R1
R=50 Ohm Teml
boife_ampli Num=1
Z=50 Ohm

/Frequence initiale du balayage

-=———7Frequence finale du balayage

\ Nombre des points par decade
AC

I_AC

SRC1

0 lac=polar(0.001,0) mA
Freq=freq

AC - MeasEqn

AC1 measl =
Start=fstart Zsond=v_sond/I_sond.i

Stop=fend

Dec=n_point_dec

ANALYSE DE STABILITE PETIT-SIGNAL

Figure 182 : Implantation sous ADS de I'analyses@@ilité petit signal

Aucune instabilité (Figure 183) n'a été détermirare petit signal quelque soit la

polarisation, le nceud et la fréequence de pertwbati

1 S'Im!:&m] R Aucul pole & partie réelle
1.51 = g positive
1.11 =
0.71
0.31
-0.1]
-0.57
-0.91 o
L3 Lo £ He(GHz

012 -008 -004 O \\uyu.hs 012

Figure 183 : Analyse des péles de I'amplificateetitgsignal
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[11.2.3. Analyse de stabilité non-linéaire.

Une fois l'analyse linéaire terminée, on injecte ke puissance d’entrée sur

I'amplificateur & étudier (Figure 184). Dans ceitade, la puissance d’entrée et la fréquence

de perturbation sont balayées. Cette analyse esbuleau effectuée pour différents noeuds

(entrées et sorties

de chaque transistor) et diffés polarisations (-3.5V<Vgso<-6.5V et

10V<Vdso<30V) de 'amplificateur.

Dans un premier temps, une instabilité est apparleefréquence de perturbation de

1.27 GHz. Cette oscillation autonome se retrouvaiaee la perturbation est injectée en entrée

de chaque transistor auxiliaire. Cependant aucse#élaiion n’apparait lorsque le nceud se

situe en entrée du transistor principal. On en déyluil existe a la fréquence de 1.27 GHz

une oscillation de type impaire entre les 2 auixdm

NOEUD DU CIRCUIT OU ON CIRCUIT CHARGE
SOURCE |NTROE)UIT LA PERTURBATION -
\ /
Frequence dentree P_1Tone Tem

cmpl1198 Terml

Num=1 boj ampli Num=1

Z=50 Ohm Z=50 Ohm

uissance d'entree P=polar(dbmtow(Pin),0

—— Freqg=fin L
— —

| % | HARMONIC BALANCE I

HarmonicBalance

HB1

Freq[1]=fin

Order[1]=10

SS_MixerMode=yes

SS_Start=f1

SS_Stop=f2

SS_Dec=

UseAllSS Freq;yes
MergeSS_Fre Fy

VAR I_Probe
aa VAR3 I_sond
fl=fstart+fin+0.0001e9 v sond
f2=fend+fin -
Mess] MeasEqn
0, | 1Tone

SRC1

Zsond=mix(v_sond {-1,1})/mix(I_sond.i,{-1,1
(_sond. 1. 1)ymix( 1) ‘) I_LSB=polar(0.000001,0)

frequency=ssfreq-fin

Parametre
u balayage

Frequence initiale

_a— du balayage
Frequence finale
du balayage

Valeur initiale du parametre

Valeur finale du parametre ———

Step du balayage Nombre des points

ANALYSE DE STABILITE GRAND SIGNAL PARAMETRIQUE

Figure 184 :

Implantation sous ADS de I'analyséadstabilité non-linéaire
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Figure 185 : Instabilité : Péles complexes a paéetle positive

Pour stabiliser I'amplificateur, on relie les ggd des deux auxiliaires par un fil de

bonding afin de maintenir les grilles au méme pii@gmotamment en basses fréquences. De

nouvelles simulations de stabilité sont effectugesc les entrées des transistors auxiliaires

reliées.
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Figure 186 : Analyse de la stabilité de I'amplitiear ayant les grilles des auxiliaires reliées

= Plus aucune instabilité n’apparait.
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Remarque: le court circuit entre les grilles ne i@dpas le comportement RF de

I'amplificateur mais impose des polarisations déag communes aux deux auxiliaires.

111.3. Analyse de la stabilité non-linéaire parroduction d’'une perturbation en

boucle ouverte.

[11.3.1. Technique d’analyse.

Cette analyse appelée aussi « méthode du gaintale rea été élaborée par XLIM
[121] [122]. Le principe est d’insérer une pertuitia au niveau du modele intrinséque du
transistor (Figure 187). Ensuite le gain en bowcieerte est calculé en présence du signal de

forte puissance.

_ Vagw)

BO
Gain en boucle ouverte : Vex(w)

V_perturbatio
Cgd

‘ I (_ —I[ M};A’ —( Jorain

90
Cos —I— Vg% é:vw\/gglgz TVgS [ . VextT @ngm_Cds %Rds
' | Filtre b
Ri % e

Rs Filtre:
Si fréq=fréq_perturbation =>C.C
Ls Sinon ailleurs => C.O.

Figure 187 : Schéma de principe de I'étude dedhil#e en boucle ouverte appliqué au

transistor

La source de courant n'est plus commandée pamkio® Vgs mais par la tension
Vext. :
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- A la fréquence de perturbation, le filtre courtcoite Vgs et seule la
perturbation commande la source de courant Ids

(Vext(t)=V_perturbation(t)), on est en boucle oueer

- Pour une autre fréquence: Vext(t)=Vgs(t), le tisos est en

fonctionnement normal (boucle fermé).

Remarque : la tension de commande Vgs(t) est grélems moyen d’'une source de
tension commandée en tension idéale de gain égal Bin pont diviseur de tension par 10
permet ensuite de découpler le filtre de la sopréeédente afin de ne pas présenter un court-

circuit sur cette derniére. De plus, les deux tésies de ce pont sont calculées afin de ne pas
modifier la tension Vgs(t).

L’amplificateur sera considéré instable a la fiéure de perturbation lorsque les trois
conditions suivantes sont simultanément vérifiées:

- le module du gain en boucle ouverte supérieur|@BJ@'(w)| >1
- la phase du gain en boucle ouverte null€&,, (w) = 0

- la pente de la phase négativg%o(w) <0
W

[11.3.2. Analyse d’une oscillation de type impair.

Pour repérer une oscillation de mode impair, ilt fensérer une perturbation en
opposition de phase sur chaque transistor ausli®8our cela, on utilise un transformateur 3
voies ayant un rapport de transformation unitappasé.

Pour que |’'étude de la stabilité en boucle ouvdotectionne, il faut aussi que
| 'amplificateur soit symétrique. Cela entraine deetransistor principal est mis en circuit
ouvert pour I'analyse de stabilité en boucle owérigure 188).
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Ampli
N4 uxiliaire

MN4| Ec=2.Ropt

. M4 Zc=2.Ropt
. lire Rs=Ropt/3

m\ Opposition de phase
@— V_perturbation

Figure 188 : Analyse d’'une oscillation de type iin@a

Les modules et phases du gain de retour sontileargs:

20
- 100
10 :
o - 50—
a 7] ]
o ] ]
+— 0 ~ 7
(O] 1 < O—_
N ] a ]
O - -
—10— 5o
JE L N N AL N L R NN L I ~ 100G T T T T T T
L L L L 4 4 4 L4444 L A A R A R RN UL W
N N N N N [ (& w w ) S~ . . . . . . . . .
o N & O ® O N >~ O W O TORR B R OSOOYTHoM
m m m m m m m m m m m m m m m m m m m m m
©w © @ W O W © w ® ©O © A A
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Figure 189 : Résultats de simulation de stabilit®eucle ouverte

Ces simulations confirment I'oscillation obtenws fa méthode STAN a la fréequence
de 1.27 GHz (Figure 189). Comme pour I'analyse @icke fermée, de nouvelles simulations

de stabilité sont effectuées avec les grilles dessistors auxiliaires reliées.
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Les résultats confirment que cette méthode ssabilamplificateur car le module du

gain n’est jamais supérieur a 1 (Figure 190).

N
(=]
(=]
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—
o
o
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o
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perturbation

Figure 190 : Analyse de la stabilité en boucle oievde I'amplificateur ayant les grilles des

639¢ " L —
8385 " L —

RNy

]

—-200

630% "1
6302 L

auxiliaires reliées

lll.4. Tableau de synthese de la stabilité

Le tableau ci-dessous montre les simulations daligtalinéaire et non-linéaire en
fonction du point de polarisation effectuées pamithode STAN. En effet, cette méthode

semble étre la plus appropriée a utiliser pourenamplificateur parce que I'amplificateur

6322 L
63ve L
8392 |
63¢% " L
BIVE T L —

perturbation

6392 L —

principal n’a pas besoin d’étre déconnecté, cornagnt & la méthode en boucle ouverte.

vd
Vg o 30V 25V 20V
aux.
5.8V STABLE STABLE STABLE
5V STABLE STABLE STABLE
37V STABLE STABLE STABLE
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[11.5. Corrélations avec les mesures.

Pour valider les simulations de stabilité, un afigateur Doherty a été réalisé sans

relier les grilles des transistors auxiliaires emlles (Figure 191).

Figure 191 : Photo de I'amplificateur Doherty

by

Nous avons mesuré I'amplificateur a l'aide d'unalgseur de spectres. Lorsque
'amplificateur est polarisé (Vgso_aux=-6V, Vgs_m=ai3.7V et Vdso=30V), on peut

apercevoir nettement une forme d’instabilité susgdectre mesuré en sortie.

-4,00E+01 . . . .
0,00E+00  2,00E-01  4,00E-01  6,00E-01  8,00E-01  1,00E+00
-5,00E+01
-6,00E+01

-7,00E+01 -

Spectre

-8,00E+01 -

-9,00E+01 -

-1,00E+02
Fréquence (GHz)

Figure 192 : Apparition de raies sur I'analyseusgectres => instabilité
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Cette mesure prouve que I'amplificateur concunemneliant pas les entrées des deux
auxiliaires entre elles, est instable. Elle valele deux méthodes d’analyse de la stabilité par
simulation.

Dans le paragraphe suivant, les mesures présestggsréalisées a partir d'un
amplificateur Doherty stabilisé (grilles des ai&diles reliées).

V. Résultats expérimentaux

L’amplificateur Doherty fabriqué par Alcatel Alengpace est représenté Figure 193.
Il a été mesuré au sein du laboratoire XLIM de Briv

R (b 7 0 § i | o [ —

Figure 193 : Démonstrateur de I'amplificateur Daper
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IVV.1. Mesures en puissance

L’amplificateur Doherty a été mesuré a I'aide damalyseur scalaire. Un signal CW
est balayé en fréequence entre 7 et 8.2 GHz. Le gfdi@ return loss de I'amplificateur sont
alors mesurés en fonction de la fréquence (Fig@#).1la polarisation du principal est :
Vgso=-3.7V ; Vdso=28V et celle des auxiliaires:éggjso=-6V ; Vdso=28V

10 0
8
6 - -5
4 _ AN
) o [N\
0 ‘ ‘ \ LN 110 " Gain @B)
1 \ 3 2 Return Loss (dB)
27 7.2 T4 7 7,8 8 — Return Loss
M il N\ s
p o, N\
\/’ L
-8 - -20
-10
212 -25

Figure 194 : Gain et Return Loss = f(fréquence)

La Figure 194 montre que le démonstrateur est actitjmnement optimal a la
frequence de 7.7GHz: un petit décalage en fréquelec 300MHz avec les simulations
apparait. Par contre, cette méme figure montre I'aqneplificateur est trés bien adapté en
entrée a la fréquence optimale : en effet, lesepate retour sont inférieures a —20dB.

Les Figure 195 et Figure 196 représentent des me<IM a la fréquence de 7.7GHz.

Figure 195 : Gain et PAE = f (Ps_dBm)
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——————————— ——mesures | - -

|
L
0 : . .
———————————— +----------—|——simulations | - - -
|
4
|
|
|
‘

30 40

o
=
S
N
o

Pe (dBm)

Figure 196 : Pe_dBm = f(Ps_dBm)

Comparativement aux simulations, les mesures (Eid@5 et Figure 196) montrent
que l'amplificateur compresse trop tot, ce qui ano® conséquence une baisse de la

puissance de sortie. Cela peut s’expliquer de deanxieres :

- Les transistors utilisés proviennent d’'un process2@01 : ils présentent

donc une dispersion importante entre eux.

- Les longueurs des fils de bonding avec lesquetsit@eption a été simulée
sont de 600um, alors que ceux réalisés ont uneiurgl’environ 1200um
(Figure 197), les charges présentées aux trarsister sont donc pas

optimales.

Figure 197 : Photo des fils de bonding
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Pour remédier a ce probleme de longueur de filbamdings, il a été décidé de
doubler le nombre de ces fils pour retrouver urdué@tance équivalente a celle d’un fil de
600um de longueur. Les Figure 198 et Figure 199ésgmtent les nouvelles mesures de

I'amplificateur modifié.

= ——nouvelles mesures
) —— mesures initiales
c
‘© —— simulations
O
50
Figure 198 : Comparaisons de gain=f(Ps_dBm)
,,,,,,,,, 40,,,,,,,,,,,,,,i‘,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,,\,,,,,,,,,,,,
35 - :
30 ~ | —— nouvelles mesures
£ | .
% fffffffff D =========== Ly — premieres mesures
o 20 - } — simulations initiales
oo Asrgr=======2 S e : ffffffffffff
10 - : :
% | | |

Figure 199 : Comparaisons de Ps_dBm=f(Pe_dBm)

Les nouvelles mesures montrent une amélioratiola gelissance de sortie d’environ
1dB par rapport aux mesures initiales. Cela corditiinypothese que les charges présentées
aux transistors ne sont pas optimales. Cependardémonstrateur permet tout de méme de

démontrer I'effet Doherty et les avantages queieglpeut apporter.
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I\VV.2. Démonstration de I'effet Doherty

Pour démontrer I'effet Doherty, on compare I'amiphteur congu pour différentes
valeurs de polarisation de grille des auxiliaifes.effet, lorsque les grilles des auxiliaires de
I'amplificateur Doherty sont polarisées identiquertn& celle du principal, le démonstrateur se
retrouve dans les mémes conditions qu’'un ampléizatconventionnel : les transistors

conduisant en méme temps, ils n'y a plus de vanagiectronique de charge de ces derniers.

La Figure 200 représente I'évolution de la PAE encfion de la puissance de sortie

pour différentes valeurs de Vgso des auxiliairesfaéquence de 7.7GHz.

20 e S S R S L
Wl L
| | | | | | | | | | \ |
16 A 1 1 1 1 1 1 1 1 1 : l 1
14 - | : : -1 |—Vgs_aux=-5V et
| | | | | | | | | Vs main=-4Vv
g2 | 9
w 10 + : : : : : : : : : : —Vgs aux=-6.5V et
< I I I I I I I 5 I | — X ’
N - — - — < —— -k -—=—=d=—=—==lc===4========4& ( ,4dB,,,F,,,4 Vgs_maln:-4V
6 1 1 1 1 1 1 1 ‘ 1 1
| | | | | | i | |
I I I I I | | I | |/ Vgs_aux=Vgs_m
L R s g e A | ain=av
2 : it it it et My
0 T T T T T T 1 1 1 1 1 1 Vgs_aux=-6V et
15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35 37 g VoS-man=4V
Ps (dBm)

Figure 200 : Mesures : démonstration de I'effet €oh

Les résultats de la Figure 200 démontrent quegldicateur Doherty concu permet
un back-off de presque 4dB. De plus, pour une me@missance de sortie, la PAE est
améliorée de pres de 25%. Ces mesures sont cogasbpar des simulations de rendement
(Figure 201) faites dans les mémes conditionsapgarait la méme tendance d’'un possible
back-off de 3-4 dB. Seule la valeur de la PAE matérsimulée n’est pas identique aux

mesures : en effet, cela est d0 au manque de poessia sortie.

209



Chapitre IV : Conception d’'un amplificateur Doherty a transistors GaN et a structure symétrique

40
] Vgs_aux=-6V
_ Vgs_main=-4
S
LLl ] = in=1
- gs_aux=Vgs_main=-4V
<
o 20—
] Back-off : 3dB
10
C||||||||||||||||||||||||
20 25 30 35 40 45
Ps_dbm

Figure 201 : Simulations : démonstration de |'eBetherty

I\VV.3. Mesures en fonction de la fréquence

Les mesures effectuées dans ce paragraphe servegiinir la bande passante de
I'amplificateur (Figure 202, Figure 203 et Figur@4. Pour cela, des mesures CW ont éte
faites pour les mémes polarisations que précédemmams pour différentes fréquences

autour de 7.7GHz :
- Mesures CW a 7.57 GHz

- MesuresCW a 7.77 GHz

Figure 202 : Ps_dBm=f(Pe_dBm) pour deux fréquences
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Figure 203 : Gain et PAE = f(Ps_dBm) pour deux degces

PAE (%)

Figure 204 : Effet Doherty pour deux fréquences

Les mesures ci-dessus montrent une bande passantangplificateur d’environ
200MHz. La Figure 204 compare I'amplificateur Dalgepour deux polarisations de grille
des auxiliaires différentes afin de démontrer 8efDoherty dans la bande passante des 200

MHz : un back-off d’environ 3 dB est possible.
I\V.4. Mesures C/I

Il a été démontré que I'amplificateur Doherty aiorgit le rendement mais il est aussi

nécessaire de mesurer sa linéarité.
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Pour évaluer la linéarité du démonstrateur, nousns réalisé des mesures
d’'intermodulations d’ordre 3 a 'aide d’'un analysel@ spectre. Les fréquences utilisées sont
f1=7.7GHz et f2=7.71GHz.

La Figure 205 compare la mesure C/I de 'ampligoa en configuration Doherty

(Vgs_aux=-6V) et celle de I'amplificateur en configtion conventionnelle (Vgs_aux=-4V).

La Figure 206 compare la mesure C/I et les sinmrat de I'amplificateur en

configuration Doherty (Vgs_aux=-6V et Vds=28V).
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Figure 206 : Comparaison Simulations / Mesures pMgsr aux=-6V
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Les mesures C/I montrent que la linéarité de I'dficpteur Doherty est légéerement
améliorée par rapport a un amplificateur convemtgbmians la zone de compression. Ceci est
a associer au phénomene d’expansion de gain peolarestructure Doherty (cf Figure 195).
L’amplificateur Doherty permet donc une amélioratadu rendement tout en ne dégradant pas

la linéarité.

IV.5. Mesures de flexibilité

Le principe de la flexibilité est de pouvoir ohtemne puissance de sortie variable tout
en maintenant la PAE et la linéarité a puissaneattée fixe. Pour évaluer les possibilités de
flexibilité, différentes tensions de drain sont kgueees a 'amplificateur de fagcon a modifier

la puissance de sortie.
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Figure 207 : PAE=f(Ps_dBm)

La Figure 207 permet de démontrer une flexibilité 3 dB de la puissance de sortie.

En effet, elle montre un maintien de la PAE sur vargéation de puissance de sortie de 3dB.
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Figure 208 : Mesures Ps_dBm = f(Pe_dBm)
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Figure 209 : Mesures Ps_dBm = f(Pe_dBm) — zoonlascompression

Les Figure 208 et Figure 209 représentent les ragsie conversion AM-AM. Il est
montré que pour une méme puissance d'entrée, ksanie de sortie de I'amplificateur
Doherty varie selon la tension de drain de poléaosa
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Figure 210 : Mesures C/I

La Figure 210 représente les mesures C/I de I'dicgieur Doherty pour différentes
polarisations de drain. Elle démontre un maintienlad linéarité sur une dynamique de

puissance de sortie de 3dB.
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Figure 211 : Effet Doherty pour Vds=20V
25 1 1 1 1 1 1 1 1 1
| | | | | | | | |
| | | | | | | | |
e i e e S
| |——Vds=15V et Vgs_aux=-4V \ \
15+ | —Vds=15V et Vgs_aux=-6V |~~~ F - < 1 A\~
g : : I
a 10 4---- T v et .
| | | |
L R
| | | | |
| | | | |
0 | | | | | |
15 17 19 21 23 25 27 29 31 33 35
Ps_dBm

Figure 212 : Effet Doherty pour Vds=15V

Les Figure 211 et Figure 212 montrent que I'effehBrty est préservé quelque soit la
polarisation de drain de I'amplificateur dans langae 15 a 30 V.

Ce paragraphe a montré la flexibilité de 'ampéfieur en faisant varier la tension de

drain :
- Pour une puissance d’entrée donnée, la puissanseriike varie de 3 dB
- Pour une variation de 3 dB de la puissance deestatPAE est maintenue

- Pour une variation de 3 dB de la puissance deesddi linéarité est

maintenue

- La variation de la polarisation de drain n'a pasftience sur l'effet

Doherty.
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CONCLUSION

Ce chapitre a montré les différentes étapes deegtion d’'un amplificateur Doherty.
L’architecture offrant symétrie est intéressantensdde domaine micro-ondes. A notre

connaissance, elle n’a pas été proposée dantladtitre.

Au cceur de la procédure de conception, a ététaffecune analyse rigoureuse de
stabilité qui n’est pas, a notre connaissanceler@ent abordée dans la littérature relevée sur

les amplificateurs Doherty.

La réalisation est perfectible en ce qui concdiogtimisation des connexions des
passifs aux cellules actives. Nous jugeons queeastlarincipalement a 'origine des 2 dB de

puissance manquant par rapport aux simulations.

Cependant l'effet Doherty et son intérét pour lanaeption d’amplificateurs a

flexibilité de puissance ont été démontrés dandregaux.
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CONCLUSION GENERALE ET PERSPECTIVES

Ces travaux ont montré la mise en ceuvre d’'undtaothrre originale d’amplificateur
hybride Doherty a base de transistors GaN de ldefioa Thales Tiger.

Outre la recherche concernant I'amplification aitheendement sous contrainte de
linéarité, I'idée directrice de ces travaux a é& mloposer une solution au besoin de
flexibilité en puissance, recherché dans les futysdemes de communications en général, et

par satellite, dans notre cas particulier d’étude.

Une synthése des principales caractéristiquedaddsologies de semi-conducteur a
permis, au début, de mettre en avant les atoutdniables des transistors GaN pour la

génération de forte puissance.

Cette technologie n'ayant pas encore atteint, erofe, une phase de maturité
éprouvée, il nous a fallu développer un modéle livgraire complexe de transistor intégrant

conjointement les effets d’auto-échauffement gpidges.

Ce modele, bien que complexe, a été concu darsouci de souplesse et certains

effets qui peuvent étre considérés de second atdres, certains cas peuvent étre inhibés.

L’étude approfondie de l'architecture Doherty atréalisation en technologie GaN
constituent un sujet d’actualité, preuve en esir;nd nombre de travaux dans ce domaine

(hors technologies GaN) effectués dans la commérnatérnationale.

Notre réalisation, bien qu’encourageante en taetadgmonstrateur, est perfectible du
point de vue des liaisons entre passifs et cellatdgwves. Ce probleme de connexion est a
I'origine de résultats que I'on aurait pu espéreiliaurs.
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Perspectives:

La voie de recherche concernant la conception difingteurs dit flexibles ou encore
a gestion dynamique de puissance est bien spéeiéighien identifiée. Elle retient I'attention

croissante des industriels du domaine.

L’étude d’architecture Doherty telle que nous dag menée, associée a des controles

dynamiques de polarisation est une voie d’investgduture.

On peut noter que dans cet objectif, la modélisaties transistors incluant les effets

dispersifs de type thermique et pieges doit seleéedicore plus indispensable.

L’association de techniques de linéarisation telle la prédistorsion adaptative en
bande de base aux techniques de type Doherty akinégnt une voie d’investigation avec
son lot de difficultés liées aux effets mémoiredeetr disparité en terme de constante de

temps.

Bref, dans la suite logique de ces travaux, aemdta qu’il existe un intérét certain a
poursuivre dans I'amplification de tres forte paisse proposant des atouts quant a la
flexibilité des ressources de puissance.

Cette tache requiert, comme il a été abordé desmsravaux, une bonne maitrise de la
modélisation électrothermique des composants aeiifisi qu’une attention toute particuliere
aux problématiques d’instabilité potentielle inhess aux architectures un peu “exotiques”
des amplificateurs de puissance.

220






Résumé :

L’avénement des technologies de transistors desanig sur matériaux "grand gap"
tels que le Nitrure de Gallium (GaN) permet d’eagesr un saut technologique majeur pour la
génération de puissance a l'état solide. Cette eltmuvechnologie présente des possibilités
intéressantes pour des amplificateurs de puissanre-ondes, en termes de température de
fonctionnement élevée, de densités de puissanuéesleet de tensions de claguage élevées.
Dans une premiére partie, ce travail concerne \eldppement d'un nouveau modeéle non
linéaire électrothermique tabulaire comprenantdfists de piéges sur un transistor HEMT
AlGaN/GaN. Ce modele a été alors utilisé, dansdaxieme partie de cette these, pour
concevoir un amplificateur de puissance basé supriecipe Doherty. Cependant les
contraintes de linéarité et de rendement imposéss des communications spatiales
constituent, encore a I'heure actuelle, un obstadlatilisation de ces technologies. Afin de
traiter ces contraintes, nous avons proposé etucancnouvel amplificateur Doherty ayant
une architecture symétrique basée sur trois ttamsiSHEMTs GaN. Les résultats
expérimentaux ont montré des possibilités intéréssade cette nouvelle structure Doherty en
termes de rendement et de linéarité.

Mots clés: Amplificateur de puissance, Dohertyuthaendement, linéarité, Nitrure de
Gallium, modele électrothermique, piéges.

Summary :

« GaN power transistors modeling : design of a Dolney power amplifier for adaptive

power transmitter»

New power transistors technologies based on “widadgap” materials such as
Gallium Nitride (GaN) were developed these lastryedhis new technology presents
interesting capabilities for high power microwavepdifiers in terms of high working
temperature, high power densities and high breakdamitages. This work concerns first the
development of a new tabular electrothermal noeaimmodel including trapping effects on
an AlGaN/GaN power HEMT. This model has then besedyin the second part of this
thesis, to design a power amplifier based on thieelty principle. In satellite communication
systems, a good linearity and a high efficiencydreestic constraints on the power amplifier.
In order to deal with these constraints, we haveppsed and designed a new Doherty
amplifier with a symmetrical architecture basedtioree GaN HEMT devices. Experimental
results have shown the interesting capabilitieshts new Doherty structure in terms of
efficiency and linearity under output power backageration.

Keywords : Power amplifier, Doherty, high efficigndinearity, Gallium Nitride, electro
thermal model, trapping effect



