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Le contexte général dans lequel se situe ces travaux de thèse est l‟amplification de puissance 

micro-onde  à haut rendement en technologie GaN. 

Le rendement en puissance ajouté des amplificateurs constitue pratiquement la spécification 

principale de ces équipements  car ceux-ci contribuent pour une part prépondérante au bilan 

énergétique global d‟un émetteur - récepteur. 

La recherche de rendement optimal est motivée par la réduction du dimensionnement des 

amplificateurs  et de leur gestion thermique associée. 

Il en résulte aussi des améliorations notoires sur des aspects de coût et de fiabilité. 

Les développements technologiques réalisés au cours de la dernière décennie sur les 

composants grands gaps en GaN ont débouché sur des composants ayant acquis une maturité 

certaine  pour l‟amplification de puissance micro-onde. 

Il est ainsi possible de tirer partie de leurs fortes potentialités en recherchant des architectures 

de circuits visant le haut rendement avec la difficulté toujours d‟actualité d‟atteindre 

conjointement une forte efficacité énergétique  et une large bande de fréquence. 

Beaucoup de travaux d‟architecture visant à optimiser les performances en rendement ont été 

menés au cours de ces dernières  années. Citons par exemple les architectures „Doherty‟ ou 

les architectures à contrôle dynamique de polarisation. 

Quels que soient les degrés de sophistication mais aussi de complexité de ces structures 

d‟amplification  il n‟en demeure pas moins comme préoccupation constante  l‟optimisation 

des conditions de fonctionnement à haut rendement des cellules constituantes. 

L‟optimisation du rendement d‟un transistor passe par la mise en œuvre de classes de 

fonctionnement qui sont soit de type « accordés aux harmoniques », (harmonic tuned power 

amplifiers en anglais), ou de type « en mode de commutation », (switch mode power 

amplifiers). 

L‟amplification micro-onde en mode de commutation suscite un intérêt croissant basé sur les 

espoirs d‟avoir avec les filières  GaN à  la fois des composants de fort développement et de 

fréquence de coupure très élevée. Néanmoins il existe un très forte complexité de mise en 

œuvre du traitement des signaux et des modulations d‟impulsions nécessaires pour un 

fonctionnement dit en commutation en bande L ,C voir X. 
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Les solutions de type « harmonic tuned » offrent  actuellement pour les amplificateurs de forte 

puissance, la meilleure efficacité de conversion d‟énergie continue en énergie RF à  la 

fréquence fondamentale fournie à l‟antenne. 

Les recherches d‟architectures d‟amplificateurs  intégrant un  contrôle d‟impédances de 

charge d‟harmoniques ont été menées  depuis assez longtemps quelque soit la technologie 

considérée et ne sont donc plus nouvelles .Ce sont par nature des architectures bande étroite.  

Par contre, la problématique de formation de la tension de commande d‟entrée pour 

augmenter les performances en rendement constitue un axe beaucoup moins investigué. 

C‟est ce point particulier qui fait l‟objet du cœur de ces travaux de thèse. 

Dans un premier chapitre, la problématique générale d‟amplification de puissance à  haut 

rendement ainsi que les différentes classes de fonctionnement et les topologies de principe 

d‟amplificateurs sont abordées. Ce chapitre se termine par une présentation du point 

particulier sur lequel se focalise ces travaux de thèse, à savoir la préformation de la tension de 

commande du transistor.  

Le second chapitre traite de la modélisation et de la validation d‟un modèle de transistor 3.6 

mm GaN de la société CREE. L‟aspect majeur de ce chapitre concerne la caractérisation 

expérimentale approfondie en terme de formes d‟ondes temporelles qui est importante pour la 

suite des travaux.  

Le chapitre 3 présente l‟analyse de la préformation de tension de grille d‟un transistor en 

technologie GaN, son impact sur le rendement et la manière de mettre en œuvre le principe 

sur une topologie d‟amplificateur à deux étages.  

Enfin le chapitre 4, traite de la conception d‟un amplificateur 10 W à 2 GHz. Cet 

amplificateur inclut  un étage de puissance fonctionnant en classe F et un driver fonctionnant 

en mode saturé à basse tension pour permettre la préformation de la tension d‟entrée de 

l‟étage de puissance. L‟intérêt des résultats obtenus concerne l‟obtention d‟un très bon 

rendement sur une bande de fréquence plus étendue que celle obtenue avec une configuration 

classique n‟incluant pas de préformation de la tension de commande. 

La conclusion dresse un bilan de ces travaux et aborde quelques perspectives. 
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I. Introduction  

Les amplificateurs de puissance radiofréquences sont des équipements critiques des émetteurs 

des systèmes de communications. Pour réaliser l‟amplification du signal délivré à l‟antenne, 

un amplificateur doit convertir le maximum de puissance d‟alimentation continue (DC) en 

puissance radio fréquence (RF). Le rapport entre la puissance  RF de sortie de l‟amplificateur 

et la puissance DC consommée, est le rendement de l‟amplificateur. Le rendement électrique 

constitue pratiquement la spécification majeure de l‟amplification de puissance. On peut 

distinguer les amplificateurs dits « en mode de commutation » pour lesquels le transistor est 

utilisé comme un commutateur et les amplificateurs traditionnels appelés «linear-mode PAs » 

pour lesquels le transistor est utilisé comme une source de courant contrôlée. Contrairement 

aux amplificateurs dits «linear-mode PAs », l‟utilisation des amplificateurs en mode de 

commutation est restreinte idéalement pour l‟amplification des signaux à enveloppe constante. 

Dans ce cas l‟amplification n‟est pas soumise à des contraintes de linéarités. 

Ce chapitre expose en premier lieu les principales grandeurs électriques mises en jeu dans une 

cellule amplificatrice de puissance. Par la suite, la problématique de l‟amplification de 

puissance à haut rendement est exposée de même que les différentes architectures de principe 

d‟amplificateurs et les classes de fonctionnement associées .Une présentation du principe de 

pré formation de tension de grille qui vise à améliorer les performances en rendement et qui 

est au cœur de ce travail de thèse est ensuite faite. Enfin  un état des lieux relevé dans la 

littérature concernant les conceptions d‟amplificateurs de puissance à haut rendement en 

technologie GaN est  donné. 

II. Amplification de puissance : Définitions et bilan de puissance 

Le fonctionnement de l'amplificateur est principalement déterminé par les cellules actives 

constituantes; c'est à dire les transistors. L'utilisation de transistors requiert des sources 

continues d'alimentation. L'amplificateur de puissance est un quadripôle caractérisé en 

premier lieu par les paramètres de base que sont les puissances [1]. Les puissances mises en 

jeu dans l'amplification sont représentées Figure I-1 pour le cas de l‟amplification d‟un signal 

sinusoïdal d‟entrée à une fréquence fo (régime harmonique): 
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Figure I-1 Illustration du fonctionnement  d'un amplificateur 

On suppose pour simplifier que l‟amplificateur est un quadripôle unilatéral avec son circuit 

d‟entrée  linéaire.  

On définit les puissances suivantes: 

PE: la puissance d'entrée. 

PS: la puissance de sortie utile à la fréquence fondamentale.  

Lorsque l'amplificateur fonctionne en zone linéaire, on a la relation PS = GLIN.PE avec GLIN le 

gain linéaire de l‟amplificateur. 
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PDC : la puissance consommée fournie par les alimentations continues. 

0 0 0 0 0 0DCP Vds Ids Vgs Igs Vds Ids  
     

Équation I-1 

Pd: la puissance dissipée par effet joule qui affecte l‟état thermique de l‟amplificateur et qui 

doit être minimisée. Cette puissance dissipée est fonction de la surface de recouvrement des 

tension et courant de drain comme représenté en grisé sur la Figure I-1. 

Gp : le gain en puissance d'un amplificateur est défini comme le rapport entre  la puissance de 

sortie et la puissance d'entrée  à la fréquence fondamentale de fonctionnement. L'expression 

du gain en puissance en décibel est donnée par la formulation suivante: 

( ) ( )dB s eGp P dBm P dBm 
        

Équation I-2 

aj, le rendement en puissance ajoutée  qui s‟écrit :  

s E
aj

DC

P P

P





        

Équation I-3 

Si le gain est assez fort pour négliger PE devant PS,  le rendement en puissance ajoutée tend 

vers le rendement  de sortie, qui est 
s

S

DC

P

P
   

En supposant idéalement les adaptations  à 50Ω réalisées aux accès externes   et un filtrage 

idéal des tensions ou courants harmoniques de sortie  on a : 
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( ) cos( )
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Équation I-4 

 Les puissances au fondamental aux accès sont 
, 1 1 , 1 1

1 1
( . ) et ( . )

2 2
E Fo e e S Fo S SP V I P V I 

 

Les tension et courant de drain intrinsèques sont quant à eux des combinaisons de 

composantes harmoniques de la fréquence du générateur d‟excitation d‟entrée. 



 

 

26 
Amplification de puissance à haut rendement  

L‟optimisation des conditions de fonctionnement du composant pour maximiser le rendement 

consiste  à tendre vers un fonctionnement pour lequel  la surface de recouvrement grisée 

illustrée Figure I-1 est la plus faible possible. 

L‟expression générale des tensions et courants intrinsèques peut s‟écrire : 
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       Équation I-5 

 L‟expression de la puissance dissipée est : 

   
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Équation I-6 

T est la période du signal sinusoïdal délivré par le générateur d‟entrée. 

En négligeant les pertes de puissance des circuits d‟adaptation d‟entrée et de sortie :  

 
1

.cos( ). cos( )d E DC n n n n

n

P P P Vds t Ids t   




    
   

Équation I-7 

Typiquement, on cherche à obtenir le maximum de puissance de sortie au fondamental avec 

un circuit d‟adaptation de sortie idéalement sans perte dans la charge d‟utilisation résistive de 

sortie. 

On a ainsi   (φ1-ψ1)=π. 
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Équation I-8 

Optimiser le rendement donc minimiser la puissance dissipée revient à minimiser le temps de 

coexistence entre la tension et le courant de drain intrinsèques. 
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Idéalement, l‟adaptation de sortie (supposée sans perte) sera telle qu‟aucune puissance ne sera 

émise aux harmoniques dans la charge utile. Ainsi le produit Vdsn*Idsn sera nul soit par le 

courant (conditions de charge haute impédance), soit par la tension (conditions de charge en 

court-circuit). 

Les signaux de tension et de courant susceptibles d'être visés pour l'optimisation du 

rendement des amplificateurs de puissance peuvent être classés en deux catégories: 

 Les signaux sinusoïdaux de valeur minimale tronquée (demi sinus, calottes de 

sinusoïdes,…). Ils permettent une diminution de la valeur moyenne (Vds0 ou Ids0) et 

donc de la puissance fournie par l'alimentation. Le spectre de ces signaux est composé 

de raies aux fréquences harmoniques paires. 

 Les signaux quasi-carrés, qui permettent une augmentation de l'amplitude à la 

fréquence fondamentale et par conséquence de la puissance de sortie. Le spectre de 

ces signaux est uniquement composé de raies aux fréquences harmoniques impaires. 

III. Classes de fonctionnement: 

Il existe plusieurs classes de fonctionnement d‟un amplificateur de puissance, les classes 

sinusoïdales A, AB, B et les classes dites "en commutation" (D, E, F, F
-1

, S,…). 

0 0.25 0.5 0.75 1 
0 

20 

40 

60 

80 

100 

PS/Pmax (%) 

R
e

n
d

e
m

e
n

t 
(%

) 

(b) 

Classe A 

Classe AB 

Classe en 

commutation 

0 20 40 60 80 100 
0 

2 

4 

6 

8 

10 

Rendement (%) 

P
d
/P

S
 

(a) 
 

Figure I-2 (a) Variation de puissance dissipée en fonction du rendement. (b) Maximum 

de rendement idéal pour les classes de fonctionnement. 

La Figure I-2(a) montre l‟évolution de la puissance dissipée normalisée par rapport à la 

puissance de sortie  Pd/Ps et tracée en fonction du rendement . L‟allure de cette courbe est 
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hyperbolique . Dans la zone des rendements faibles à moyens (jusqu‟à 50%), 

l‟amélioration de rendement conduit à des variations rapides et importantes. Au-delà, 

l‟amélioration est rapidement asymptotique et par conséquent elle est difficile pour gagner 

seulement quelques  points de rendement. 

III.1. Classes sinusoïdales 

Les classes de fonctionnement A, AB, B et C sont définies par des tensions d‟excitation 

d‟entrée  et de sortie sinusoïdales, et un temps de conduction de la source de courant 

fondamentale variant de la période complète (classe A) à moins de la demi période (classe C). 

Les classes AB, B et C permettent une amélioration du rendement grâce à la diminution de la 

valeur moyenne du courant de drain Ids0, plus précisément du rapport (Ids1/Ids0),  et par 

conséquent de la puissance d‟alimentation [2]. 

 L‟obtention d‟une tension de sortie sinusoïdale requiert idéalement un circuit de charge  

résonnant parallèle accordé à la fréquence fondamentale et présentant un court-circuit idéal 

aux tensions harmoniques. 

Dans le domaine micro-onde, on considère que l‟on ne peut contrôler raisonnablement que les 

3 premières composantes harmoniques. Un schéma de principe utilisant des éléments 

distribués est représenté Figure I-3. 
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Figure I-3 Amplificateur de puissance de classe sinusoïdale. 

Le Tableau I-1 rappelle les rendements théoriques maximum de sortie des classes 

sinusoïdales. Il est représenté en grisé une illustration de la diminution de la puissance 

dissipée de la classe A vers la classe C. On peut remarquer l‟effet important du Vdssat  (donc 

de Rdson) non nul sur la dissipation de puissance. 

Classe Forme I-V Max  

A 
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t 
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Vdsat 

 

max=50% 

AB 
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Vdsat 
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5% 

B 
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C 

Ids(t) 

Vds(t) 

t 

VDD 

0  < Φ < 180  

Imax 

Vdsat 

 

78.5%<max<1

00% 

Tableau I-1 Les formes I-V pour les classes sinusoïdales. 

III.2. Classes  à  haut rendement par contrôles aux harmoniques  

Une amélioration des performances en rendement et donc une  minimisation du recouvrement 

entre formes temporelles de courant et de tension de sortie intrinsèques peut être obtenue en 

utilisant des circuits de charge appropriés aux harmoniques. 

On peut distinguer des topologies de type simple cellule (Single-Ended) et des topologies 

équilibrées (balanced). 

III.2.1. Topologies simple cellule (Single-Ended). 

III.2.1.1. Classe F 

 La classe F permet d‟obtenir des rendements électriques très élevés en utilisant comme signal 

d‟excitation d‟entrée un signal sinusoïdal et en formant à partir des courants de sortie et des 

impédances de charge adéquates une tension de sortie de forme carrée [2][3][4]. 

Un amplificateur de classe F idéal est un amplificateur générant aux bornes de sa source de 

courant contrôlée une tension quasi-carrée associée à un courant demi sinusoïdal en 

opposition de phase. 

Un tel amplificateur dispose théoriquement d'un rendement unitaire s‟il possède une  tension  

intrinsèque carrée de valeur minimale nulle aux bornes de la source de courant fondamentale. 

Une tension carrée est réalisée à partir d‟un très grand nombre d‟harmoniques donc de circuits 

résonants sans perte [5][7]. La tension et le courant de drain intrinsèques  s‟écrivent alors: 
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    Équation I-10 

Les impédances de charge sont idéalement des courts circuits aux harmoniques paires et des 

circuits ouverts aux harmoniques impaires. 

Malheureusement, il est impossible pratiquement de considérer un très grand nombre 

d‟harmoniques dans le domaine hyperfréquence [6]. On est raisonnablement limité au 

contrôle des 3 premières harmoniques (Figure I-4) et à des circuits d‟adaptation simples pour 

minimiser les pertes et améliorer la bande passante. 

Un schéma de principe en circuits distribués réalisant la condition de court-circuit à 

l‟harmonique 2 et de circuit ouvert à l‟harmonique 3 est donné  Figure I-4. 
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Figure I-4 Schéma de principe d'un amplificateur de classe F. 

Ce qui caractérise cette classe c‟est le fait qu‟elle favorise la durée d‟existence d‟une tension 

minimale limitée par la zone ohmique (Rds,on) tant que le courant est au voisinage de sa valeur 

maximale. 

Les formes d‟ondes caractéristiques intrinsèques et le cycle de charge associé sont montrés 

Figure I-5 et Figure I-6. 
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Figure I-5 Formes de tension et courant de drain intrinsèques en classe F. 

 

Figure I-6 Cycle de charge d‟une classe F. 

Ces figures sont obtenues avec une limitation en nombre d‟harmoniques et une tension 

minimale non nulle (limitation par la zone ohmique). 

Dans la relation du rendement de drain : 1 1

0 0

.1

2 .

S
S

DC

P Vds Ids

P Vds Ids
   , le rapport (Ids1/Ids0) 

est favorisé par une polarisation de type classe AB profonde. La formation d‟une tension 

carrée maximise le rapport (Vds1/Vds0) pour une excursion crête à crête fixée [7][8]. 

Rappelons que par définition la tension d‟excitation d‟entrée est parfaitement sinusoïdale. 
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III.2.1.2. Classe F
-1

 

L‟amplification en classe F inverse (F
-1

) est une configuration duale de la classe F au sens où 

les formes de tension et courant sont inter changées (courant de forme quasi-carrée et tension 

de forme demi sinusoïdale) comme cela est montré Figure I-9. Ce mode de  fonctionnement 

requiert de hautes impédances aux harmoniques paires et de basses impédances aux 

harmoniques impaires [9][10][11]. 

Un schéma de principe réalisant ces conditions d‟impédance de fermeture aux harmoniques 

est donné Figure I-7. 
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Figure I-7 Schéma de principe d'un amplificateur de classe F inverse. 

Les expressions d‟un courant de forme carrée et d‟une tension de forme demi sinusoïdale de 

valeur minimale nulle qui conduisent idéalement à un rendement unitaire sont les suivantes. 
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    Équation I-12 

Pour un cas pratiquement raisonnable limité au contrôle de trois harmoniques les allures des 

formes d‟ondes intrinsèques caracteristiques et du cycle de charge associé sont donnés Figure 

I-8 et Figure I-9. 
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Figure I-8 Formes de tension et courant de drain intrinsèques en classe F inverse. 

 

Figure I-9 Cycle de charge d‟une classe F
-1

. 

Un rendement intéressant est obtenu grâce aux  rapports max1

0 0

 et 3
2

VdsVds

Vds Vds


   

caractéristiques d‟une forme demi sinusoïdale. Cette classe se caractérise par le maintien 

prolongé d‟un courant nul pendant les valeurs fortes de la tension. 

III.2.1.3. Classe J 

Une autre configuration d‟impédance de charge est la présence d‟une haute impédance 

(circuit ouvert et courant nul) aux harmoniques 2 et 3. Ceci conduit à des tension et courant 
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intrinsèques de formes demi sinusoïdales  décalées comme cela est montré  Figure I-11 et un 

cycle de charge montré Figure I-12. 
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Figure I-10 Schéma de principe de classe J. 
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Figure I-11 formes temporelles de tension et courant de drain intrinsèques en  classe J. 
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Figure I-12 Cycle de charge en  classe J. 

Cette association de forme d‟ondes intéressante a été décrite dans [19][20] suite à des travaux 

rapportés en [3]. 

III.2.1.4. Cas particulier de la classe E   

Le principe des amplificateurs en classe E a été publié pour la première fois en 1975 par 

Nathan O. Sokal et Alan D. Sokal [15]. 

L‟analyse du fonctionnement de l‟amplification en classe E n‟est pas faite en régime 

harmonique mais en transitoire. C‟est une classe dite „en commutation‟. Nous l‟avons mis 

dans ce paragraphe car en micro-onde, sa réalisation se fait avec des circuits distribués 

[30].En effet, pour obtenir de bonnes performances en puissance et en rendement il faut avant 

tout  minimiser les pertes des circuits passifs de sortie. Ainsi on peut considérer que l‟on a en 

réalisation hyperfréquence avec des circuits distribués une certaine configuration de charge 

pour les quelques premiers harmoniques. 

 Pour décrire cette classe telle qu‟elle est utilisée en BF avec des circuits localisés, on 

considère le transistor comme un commutateur idéal commandé par le signal de grille comme 

représenté  Figure I-13. [17][18][23][24]. 
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Figure I-13 Amplificateur de classe E idéal. 

L‟interrupteur est périodiquement ouvert et fermé à la fréquence de fonctionnement. En 

général, le rapport cyclique  est de 50% et le  signal d‟entrée est sinusoïdal centré autour de la 

tension de pincement. La self de choc RFC possède une forte impédance afin d‟assurer une 

fonction de source de courant. Les autres composants passifs sont choisis afin de satisfaire les 

conditions suivantes: 

(1) la tension aux bornes de l‟interrupteur est nulle au moment de sa fermeture. 

(2) La tension et le courant aux bornes du commutateur  arrive à pente nulle (respectivement 

dv/dt = 0 et di /dt = 0) juste avant les changements d‟état. 

Les éléments parasites du commutateur (résistance série en état passant Rds,on, et fuites en état 

ouvert) et des composants périphériques limitent les performances en rendement de tels 

dispositifs. Ces imperfections incluent les temps de commutation finis (la durée pendant 

laquelle la forme d'onde du courant et de la tension de drain coexistent), ainsi que les pertes 

dans les composants passifs utilisés à haute fréquence. 

La charge des amplificateurs de classe E est un circuit résonnant série qui n‟est pas accordé 

exactement à la fréquence fondamentale pour retarder la montée du courant tant que la tension 

n‟est pas tout à fait nulle. L0 et C0 forment un circuit résonnant série à la fréquence de 

fonctionnement. 

Une simulation  de principe de la classe E à 2GHz a été faite en utilisant des éléments 

localisés (sans perte) et en utilisant un commutateur ayant une résistance d‟état passant de 3  

et une capacité  parallèle de 0.3 pF.  Ces valeurs correspondent grossièrement à la valeur de 

http://fr.wikipedia.org/wiki/Bobine_d%27arr%C3%AAt
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Rdson  et de Cds du composant GaN Cree 15 W  que nous utilisons par la suite dans ces 

travaux de thèse.  La simulation a été faite avec les valeurs des paramètres du circuit 

suivantes : 

Rds,on (Ω) Cds (pF) L0(nH) C0 (pF) L(nH) Rload (Ω) 

3.0 0.3 30 0.211 3.1 35 

Les formes temporelles simulées  de la classe E sont données Figure I-14. 

 
Figure I-14 Formes de tension/courant en classe E simulée à 2GHz. 

En utilisant un schéma équivalent complet du transistor HEMT GaN (présenté dans le 

chapitre 2), les paramètres du circuit d‟adaptation de la classe E ont été modifiés pour 

accorder successivement à des fonctionnements allant d‟une fréquence de  1 GHz à 8 GHz. 

La Figure I-15 présente les tendances des rendement et puissance de sortie obtenus pour cette 

plage de fréquences. 
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Figure I-15 Variations de rendement et de puissance de sortie en fonction de la fréquence. 

La Figure I-15 montre que le rendement en classe E se dégrade fortement pour les hautes 

fréquences micro-ondes (bandes S, C, …) essentiellement en raison de la capacité Cds et de la 

chute de puissance de sortie dû au fait que l‟effet réactif de la capacité de drain n‟est pas 

compensé par le circuit de charge comme cela est fait plus naturellement dans un circuit de 

type résonnant parallèle. En plus, cette simulation indique  la difficulté d‟adaptation d‟un 

amplificateur en classe E en hautes fréquences car la résistance de charge Rload optimale 

diminue fortement. (Dans le cas présent : 50Ω à 0.5 GHz   , 3Ω  à  8 GHz). 

III.2.1.5. Tracé de tendances comparatives entre classes  F et  E. 

 Il est également intéressant de faire le même travail de simulation idéalisé des conditions 

optimales de charge pour une classe F  pour une fréquence de fonctionnement comprise entre 

1 GHz et 8 GHz. On relève les performances simulées en puissance de sortie et en rendement 

que l‟on superpose aux mêmes caractéristiques obtenues pour la classe E. Ceci est montré 

Figure I-16. 
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Figure I-16 Performances des classes F et E. 

 Enfin, on peut également chercher les conditions de rendement en puissance ajoutée optimale 

pour une fréquence donnée (Fo=2GHz) sans  contrainte de point de polarisation fixée par 

l‟application pour les classes F, F
-1

 et E. On a la possibilité de trouver la même puissance de 

sortie visée avec les trois classes de fonctionnement F, F
-1

 et E. 

Classe Vds0  (V) Pout (dBm) PAE  (%) 

F 28 41.5 77 

F
-1 

18 41.5 81 

E 20 41.5 78 

Tableau I-2 Résultats de simulation des classes de fonctionnement pour une puissance 

de 41.5dBm. 

La Figure I-17 présente les cycles de charges des classes de fonctionnement qui donnent la 

même puissance de sortie. 



 

 

41 
Amplification de puissance à haut rendement  

 

Figure I-17 Cycles de charge des classes F (a), F
-1 

(b), E (c). 

III.2.2. Topologies équilibrées. 

L‟idée du recours à des architectures équilibrées avec deux excitations sinusoïdales déphasées 

de 180° en entrée de deux cellules actives identiques est de profiter de la possibilité de forcer 

des court circuits ou des circuits ouverts électriques aux harmoniques paires ou impaires par 

l‟utilisation appropriée d‟une fermeture au point milieu d‟un circuit balun de sortie.[12] 

La contrepartie extrêmement  pénalisante aux micro-ondes  pour les amplificateurs de forte 

puissance réside dans la réalisation d‟un balun de sortie  à très faible perte et large bande. 

On distingue deux topologies et deux dénominations : VMCD pour Voltage Mode Class D et 

CMCD  pour Current Mode Class D. 

III.2.2.1. Voltage mode classe D (VMCD) 

L'amplificateur VMCD au sens où il est considéré actuellement en hyperfréquence est un 

push-pull de classe F (haute impédance aux harmoniques impairs et CC aux harmoniques 

pairs)[13]. L‟utilisation d‟une structure équilibrée est motivée ici par la possibilité de réaliser 

des court circuits électriques aux harmoniques paires. Tous les harmoniques de tensions pairs 

sont éliminés par la présence d'un court-circuit physique à ces harmoniques, grâce à la 

présence d‟une capacité connectée au point milieu du balun. 

Le principe du VMCD est illustré Figure I-18.  Le circuit série L-C résonne à la fréquence 

fondamentale et évite l‟existence des autres harmoniques de courant dans la charge. Ce qui 
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donne une haute impédance aux harmoniques. Par contre le point milieu du balun court-

circuite physiquement les harmoniques pairs en connectant une capacité de couplage à la 

masse [12][13]. 
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Figure I-18 Topologies Push-pull classe F (VMCD). 

On a donc des courts circuits électriques aux harmoniques pairs et des circuits ouverts aux 

harmoniques impaires. La tension de sortie idéale aux bornes des transistors est de forme 

quasi carrée comme représenté Figure I-19. 
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Figure I-19 Allures de tension et de  courant de drain idéales dans un amplificateur VMCD 

aux bornes des sources de courant contrôlées. 

III.2.2.2. Current mode classe D (CMCD): 

Le principe de l‟amplificateur CMCD est illustré Figure I-20. 
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Figure I-20 Topologies Push-pull classe F inverse (CMCD). 

L'amplificateur CMCD est un push-pull de classe F
-1

 (impédance haute  aux harmoniques 

paires et court-circuit  aux harmoniques impairs) [13] [14]. 

Le résonateur L-C parallèle  court-circuite tous les harmoniques de tensions. 

Les harmoniques paires sont mises en haute impédance physique par la présence du balun 

dont le point milieu est relié à une self de choc qui présente un circuit ouvert  aux fréquences 

RF. Ceci force les harmoniques de courants paires à être nulles. 

Les formes idéales  de  tension et courant pour chaque transistor sont duales du cas VMCD  

comme on peut le voir  Figure I-21. 
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Figure I-21 Allures de tension et  courant idéales  de drain dans un amplificateur CMCD aux 

bornes des sources de courant contrôlées. 
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L‟avantage du CMCD par rapport au VMCD réside dans le type de résonance parallèle en 

sortie qui permet aux hautes fréquences d‟intégrer la capacité drain source Cds du transistor. 

Des réalisations ont été proposées à 1GHz dans [13][35]. 

III.3. Classes dite en commutation. 

Dans le mode commuté, la dissipation devrait être nulle en théorie puisque tension et courant 

ne sont jamais simultanés. Les deux états correspondent aux cercles du diagramme I(V) de la 

Figure I-22. Entre les deux états représentés par les cercles, des transitions doivent occuper 

une fraction du temps la plus faible possible. 

Ids 

Vds 

États commutés 

 

Figure I-22 Cycle de charge en mode commuté. 

Les classes de commutation mettent généralement en œuvre des circuits à 2 transistors 

fonctionnant en mode ON et OFF de manière complémentaire. On les rencontre pour l‟instant 

en basse fréquence où l‟on peut bénéficier de technologies de transistors complémentaires. 

Comme dans le cas de la recherche de rendement en général, il convient d‟utiliser des 

dispositifs dont la fréquence de transition Ft est très grande par rapport à la fréquence de 

fonctionnement, garantissant des vitesses de commutation élevées. Lorsque la recherche de 

puissance forte est associée à celle de rendement la taille des composants augmente de même 

que les valeurs des capacités associées ce qui constitue essentiellement le verrou pour 

l‟amplification de forte puissance hyperfréquence en réel mode de commutation. 
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III.3.1. Classe D 

Le schéma de principe de  base utilise deux transistors  commandés en opposition de phase tel 

que cela est représenté Figure I-23. Les transistors peuvent être attaqués en entrée en 

sinusoïdal ou en carré. Le rapport cyclique constant  est de 50%. 
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Figure I-23 Schéma de base de la classe D (a : Mode tension, b : Mode courant). 

D‟autres topologies utilisant des transistors complémentaires (type n et p) sont données dans 

[2]. 

Pour la configuration de charge de type résonnant série   (Figure I-23(a)), le courant dans la 

charge est forcé à être sinusoïdal. La tension aux bornes de la résistance de charge 
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d‟utilisation est par conséquent sinusoïdale. La tension V en entrée du circuit résonnant série 

est de type carré. Ce mode de fonctionnement est appelé «mode tension».   

Les résultats de simulations de principe à 2 GHz  avec des générateurs connectés idéalement 

en entrée des transistors  sont montrés Figure I-24 et Figure I-25. 

0.2 0.4 0.6 0.8 0.0 1.0 

0.5 

1.0 

1.5 

2.0 

0.0 

2.5 

5 

10 

15 

20 

25 

0 

30 

time, nsec 

V
d
s
 in

trin
s
è

q
u

e
 (V

) Id
s
 i
n
tr

in
s
è

q
u

e
 (

A
) 

 

Figure I-24 formes temporelles intrinsèques simulées. 
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Figure I-25 formes temporelles de sortie simulées. 

Ce mode est très limité en  fréquence car il n‟englobe pas une compensation des capacités de 

sortie des transistors. En réalisation aux hautes fréquences, il se heurte très fortement à la 

problématique de l‟excitation en mode source flottante du transistor Q1. 

Un montage mieux adapté est le montage dit «en mode courant» (Figure I-23(b)) où le circuit 

de  charge  de type parallèle permet  d‟intégrer les capacités de sortie des transistors dans le 

circuit de charge [70]. La réalisation consiste en un montage push-pull classe B  
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En résumé, la réalisation pratique aux micro-ondes d‟un fonctionnement en classe D dit en 

mode tension  pose le problème de l‟excitation en « flottant » du transistor Q1. Et finalement 

les  variantes ayant les  dénominations VMCD et CMCD « avec Balun d‟entrée et de sortie » 

déjà décrites précédemment sont celles qui peuvent être adoptées aux hautes fréquences. 

III.3.2. Classe S 

Le principe de l‟amplificateur classe S se distingue du principe de l‟amplification classe D par 

les signaux d‟excitation d‟entrée qui sont des signaux carrées modulés PWM (pulse-width 

modulation) donc avec un rapport cyclique variable. 

Filtre de 

reconstruction 

Signal RF de 

sortie D 

S G 

VDD 

Q1 

Q2 

 

Figure I-26 Schéma de principe de l‟utilisation d‟un amplificateur classe S. 

Le signal utile (porteuse micro-onde modulée) doit être transformé en deux trains 

d‟impulsions PWM complémentaires au moyen d‟une électronique ultra rapide fonctionnant à 

une fréquence au moins 10 fois supérieure. Ce procédé autorise de très larges bandes de 

signal, allant théoriquement de la fréquence haute de la bande de base à la moitié de la 

fréquence d‟échantillonnage, fréquence à laquelle le filtre passe-bas doit présenter une 

atténuation suffisamment importante pour l‟éliminer. Pour cette raison, dans la pratique, les 

fréquences d‟échantillonnage sont 5 à 10 fois celles du signal à amplifier. 

Dans la mesure où les temps de commutation restent faibles devant la largeur minimale des 

impulsions, la linéarité ne dépend que de la qualité du procédé de modulation de largeur, ce 

qui limite les applications à des fréquences qui vont de quelques dizaines de mégahertz pour 

des puissances dans la gamme des 100 W à des centaines de mégahertz pour des puissances 
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inférieures à 10 W en technologie AsGa. Si l‟ensemble de commutation limite les 

harmoniques du signal PWM, on peut alors envisager l‟adjonction d‟un système de correction 

de linéarité, sous forme de pré distorsion. 

La tension en entrée du filtre de reconstruction  sera de type signal PWM de puissance. Un 

filtrage de reconstruction permet de récupérer en sortie une onde sinusoïdale de puissance 

modulée. 

Après découpage de l‟alimentation par les commutateurs, le signal est restitué par filtrage 

passe-bas qui élimine la fréquence de commutation et ses harmoniques  (Figure I-26).  

Des publications récentes existent sur ce sujet [21] [22] [36] [37]. Il est certain que  la 

réalisation demeure  globalement un point  très difficile. 

III.4. Conclusion  partielle  

Il est difficile de faire un choix pertinent entre les trois classes (F, F
-1

 ou E) présentées 

précédemment dans la mesure où les rendements pratiques accessibles sont comparables 

(typiquement dans la gamme de 60 à 80 %), mais une comparaison s‟impose sur des critères 

simples : 

- les classes F et F-1
 sont par excellence les classes à hauts rendements des systèmes 

intégrés en hyperfréquences typiquement  jusqu‟à la bande X  où tous les paramètres 

peuvent être optimisés autour de la puce nue du transistor. La difficulté est d‟obtenir 

de bonnes performances en rendement sur des bandes de plus en plus larges.  

- La  classe E est un montage relativement simple, bien que sa mise au point soit 

délicate. Sa limite en fréquence est clairement due à  la capacité de sortie du transistor  

non englobée en parallèle dans le circuit de charge. Elle est également bande étroite.  

Pour les fréquences micro-ondes, les classes dites en commutation, classe D et S, posent en 

réalisation le problème de génération des signaux d‟entrée. (Modulation PWM micro-onde 

pour la classe S), mais aussi le driver d‟excitation de transistor en source flottante. 

Ceci justifie le fait que ces classes de fonctionnement sont utilisées en basse fréquence avec la 

possibilité d‟utiliser des technologies complémentaires. Aux fréquences micro-ondes la 

possibilité d‟utilisation des Balun à conduit à la réalisation de montage dit VMCD, CMCD 

qui s‟apparente  à une architecture de push-pull classe F ou push-pull classe F
-1

. 
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Pour des applications en bande L ou au-dessus la réalisation de balun  de sortie large bande 

sans perte présente un handicap fort. 

 En résumé ,  les classes dites à contrôle d‟harmoniques classe F, classe F
-1

 et classe J 

apparaissent encore aujourd‟hui comme les meilleures configurations pour les amplificateurs 

micro-ondes de forte puissance avec une conversion maximale d‟énergie DC vers la puissance 

RF  utile au fondamental dans la charge résistive d‟utilisation. 

Une autre limitation forte de l‟amplification micro-onde de puissance à haut rendement est le 

comportement passe bas (Rg, Cgs) de l‟entrée des transistors qui gêne lorsque Cgs est grand 

(composant de puissance) l‟obtention d‟une tension de commande ayant des fronts rapides 

aux bornes de la capacité Cgs. Ceci est nécessaire pour produire des signaux  de 

déclenchement de commutation ON et OFF rapides du composant.[4] 

Compte tenu de ces constatations, une piste possible pour optimiser les performances en 

rendement pour des amplificateurs à contrôle d‟impédance de charge aux harmoniques 

consiste à préformer la tension de commande de grille avec une limite de 2 harmoniques pour 

minimiser le temps de recouvrement entre tension et courant de sortie donc minimiser la 

puissance dissipée. Comme il s‟agit du point central de ce travail de thèse, nous allons aborder 

le principe de cet aspect maintenant. 

IV. Analyse de la préformation de la tension d‟entrée. 

Dans cette partie, on va présenter  l‟effet de la préformation du signal de commande d‟entrée 

Vgs(t) d‟un transistor par l‟injection de composantes à la  fréquence harmonique 2. 

0 1 2 2( ) cos( ) cos(2 )gs gs gs gsV t V V wt V wt      

Les améliorations potentielles en rendement seront quantifiées par rapport au cas d‟une 

excitation conventionnelle sinusoïdale autour du même point de polarisation de grille Vgso. 

Pour favoriser le rendement, il faut que les composantes de fréquences harmoniques qu‟on 

veut ajouter augmentent l‟amplitude crête de tension Vgs(t) et conduisent à une réduction du 

temps de passage de la tension Vgs(t) au-dessus de la tension de pincement Vp par rapport au 

temps de passage au-dessous de la tension de pincement Vp.  Ceci indique que le rendement 

optimum sera pour 2=0 comme l‟indique la Figure I-27. La condition 2=0 est maintenue 

pour la suite du développement. 



 

 

50 
Amplification de puissance à haut rendement  

t 

Vgs(t) 
Vgs(t) 

Vgs1(t) Vgs2(t) 

Vgso ~ Vp 

 

Figure I-27 Conditions de préformation de Vgs(t) favorable par injection d‟harmonique 2. 

On écrit  vgs(t) sous la forme  

  2
2 22    avec  0 1

1

Vgs
vgs(t)=Vgs +Vgs cos(wt)+a cos( wt) , a =

Vgs
   Équation I-13 

Pour la description de cette préformation et de son intérêt il faut bien garder à l‟esprit que le 

réglage de la tension Vgso de la figure ci-dessus se fera au voisinage de la tension de 

pincement Vp.  

Pour simplifier, on considère  une caractéristique idéale Ids(Vgs)  linéaire par morceaux de 

transconductance gm   constante pour Vgs>Vp et nulle pour Vgs<Vp.  

Le schéma de la Figure I-28 illustre graphiquement deux  excitations  vgs(t)  (sinusoïdale et 

demi sinusoïdale) combinées à une tension de drain de forme quasi carrée (classe F). 
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Vp 
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Figure I-28 Illustration de  la préformation de tension de grille appliquée à une classe F. 

On pose  t   

Et    to   , ' 'to     les angles d‟ouverture correspondant aux deux cas d‟excitation 

vgs(t). 

Cas de l’excitation Vgs(t) sinusoïdale : 

On écrit  vgs(t) sous la forme 

0 1vgs(t)=Vgs +Vgs cos(wt)
      

Équation I-14

 
On pourra écrire le courant de drain comme suit: 
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 0 1 0 0

0 0

( ) ( ( ) ) cos ,pour 0< <  et 

( ) 0                                                                        pour 

ds

ds

i t gm vgs t Vp gm Vgs Vgs t Vp t t T t t T

i t t t T t

       


   
 

0

1

1

0

1

1

(0) . (1 )

( ) 0 . (cos )

gs

ds m gs

gs

gs

ds m gs

gs

Vp V
i Ip g V

V

Vp V
i g V

V
 


  


  

     

Équation I-15 

Donc le courant ids(θ) s‟écrit comme suit (pendant son temps d‟existence): 

( ) (cos cos )
1 cos

ds

Ip
i   


  


      Équation I-16 

Pour un fonctionnement avec une excitation sinusoïdale, les expressions des composantes 

fréquentielles de courant sont : 

0

1

( ) (sin cos )

( ) ( sin cos )

sin( 1) sin( 1)
( )

( 1) ( 1)

ds

ds

dsn

Ip
I

Ip
I

Ip n n
I

n n n

   


   


 




 

 

  
  

  

      Équation I-17 

Cas de l’excitation Vgs(t) demi-sinusoïdale : 

Dans le cas d‟une excitation demi sinusoïdale,  en utilisant l‟équation I-15, on pourra écrire le 

courant de drain  comme suit: 

 0 1 2 0 0' ( ) ( ( ) ) (cos cos(2 )),pour 0< < '  et '

' ( ) 0                                                                                                             

ds

ds

i t gm vgs t Vp gm Vgs Vp gmVgs t a t t t T t t T

i t

         

 0 0pour ' 't t T t




  
 

On souhaite améliorer  le  rendement  , par  une augmentation de    par 

rapport à une excitation sinusoïdale au même point de polarisation Vgso. Ceci est représenté 

Figure I-28. 

On notera que l‟amplitude crête de courant  I‟p est légèrement plus élevée que Ip mais ne 

constituera pas un problème potentiel en terme de conduction de grille du transistor. 
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 

0

1 2 1 2

1

1 2

' (0) ' . (1 ) . (1 cos )

' ( ') 0 . (cos ' 2cos ² ' 1 cos )

gs

ds p m gs m gs

gs

ds m gs

Vp V
i I g V a g V a

V

i g V a



   


      

    

  

Équation I-18 

Donc le courant i‟ds(t) s‟écrit comme suit (pendant son temps d‟existence) 

  2

2

'
' ( ) (cos cos 2 cos )

1 cos
ds

I p
i a

a
   


   

 

   

Équation I-19 

L‟amélioration du rendement est obtenue par la minimisation du courant moyen donc la 

minimisation de l‟angle de conduction. 

Il est intéressant de déterminer l‟angle d‟ouverture '  (indiqué Figure I-28) en fonction de la 

quantité a2 d‟harmonique 2  injecté par rapport au fondamental.  

La décomposition de l‟équation I-20 donne ceci: 

2 2

2 2

cos1
cos ' cos ' 0

2 2

a

a a


 

 
   

 
    Équation I-20 

On résout cette équation pour obtenir les deux solutions possibles ‟1 et ‟2 de l‟angle 

d‟ouverture φ‟ : 

2

2

2 2 2

1

2

2

2 2 2

2

cos1 1
4

2 4 2
' arccos

2

cos1 1
4

2 4 2
' arccos

2

a

a a a

a

a a a









   
      
   

  
  
  
  


   
     
     
 
   

  Équation I-21 

φ‟2 est un angle d‟ouverture plus grand que φ‟1.  Par  conséquent φ‟1 est la solution qui nous 

intéresse. 
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Les coefficients de courant aux harmoniques pour le fonctionnement avec excitation demi-

sinusoïdale sont : 

 

 

1
0 1 1 2

2

1 1
1 1 1 2 1

2

sin 2 ''
' ( ') sin ' ' cos

1 cos 2

sin ' sin 3 ''
' ( ') ' sin ' .cos sin '

1 cos 2 3

ds

ds

I p
I a

a

I p
I a

a


   

 

 
    

 

 
   

   

  
          

Équation I-22 

Comme l‟illustre la Figure I-28, l‟amélioration du rendement lorsqu‟on applique la 

préformation se fera par augmentation du rapport  dans l‟expression du rendement . 

Le rendement de drain pour une excitation d‟entrée  sinusoïdale est  

 1 1

0 0

1

2

S ds ds

DC ds ds

P V I

P V I
           Équation I-23 

Et le rendement pour  une tension d‟entrée  préformée par une injection d‟harmonique 2  

prend la forme suivante: 

'
' 1 1

'

0 0

1

2

S ds ds

DC ds ds

P V I

P V I
           Équation I-24 

Ce qui donne la relation d‟amélioration de rendement suivante. 

'

1 0
1 0

1 0

'
.

'

ds ds

ds ds

I I

I I


  


      

Avec :  

0
1

1 1

sin cos

sin 2 '
sin ' 2 ' cos

2
a

  



  

 
 

  
  
 

 

1 1
1 1 1

1

sin 2 ' sin 3 '
cos .sin ' ' 2 sin '

2 3

sin cos

a
 

   


  

  
     

  
 

 
 
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La Figure I-29 illustre la variation de l‟angle d‟ouverture par rapport au facteur d‟injection a2 

de l‟harmonique 2.    (   2
2

1

Vgs
a

Vgs
   )  

Cette figure montre également le facteur d‟amélioration  du rendement  correspondant.  
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Figure I-29  Variation de l‟angle d‟ouverture en fonction du coefficient de tension a2. 

Typiquement, il faudra un rapport de niveau H2 sur H1 de l‟ordre de 1/5 à 1/7.  

On peut noter que si on injecte une quantité de H2 trop forte on obtient une tension 

d‟excitation Vgs(t) ayant la forme représentée Figure I-30.  

Vgs(t) 

t 

Vgs1(t) 
Vgs2(t) 

Vgs(t) 

Remontées secondaires défavorables pour le rendement 

Vp 

 

Figure I-30 Illustration temporelle de la variation de l‟angle d‟ouverture en fonction du 

coefficient de tension a2. 
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 Une remontée secondaire au-dessus de Vgs0 =Vp  fait passer le transistor momentanément en 

conduction à des instants où la tension de sortie (non représentée ici)  n‟est  pas au voisinage 

de 0.  Ceci est néfaste pour le rendement. 

Quelques publications [25][26] ont abordé  la dépendance des performances en rendement 

d‟amplificateurs pHEMT AsGa  selon la forme temporelle de la tension de grille. Elles 

montrent les effets des optimisations des impédances de sources aux harmoniques 

(principalement H2) pour obtenir une forme de la tension grille source favorable à la 

réduction  du  temps de coexistence entre  tension  et courant de drain. 

V. Relevé de l‟état de l‟art en technologie GaN 

La technologie sur nitrure de gallium est en constant développement. Beaucoup de résultats 

sont publiés chaque année avec des réalisations de transistors et d‟amplificateurs de plus en 

plus performants. 

Le Tableau I-3 recense  un  état de l‟art des transistors (et amplificateurs) HEMTs GaN à haut 

rendement publiés à ce jour à notre connaissance sur la base de la dizaine de watts en bande 

L. Ce tableau qui n‟est peut-être pas exhaustif a  pour objectif de montrer que bien souvent les 

comparaisons de performances ne sont pas faciles car il n‟est pas toujours associé la valeur du 

rendement et la bande de fonctionnement à haut rendement obtenue.  

Technologie 
Freq 

(GHz) 
ηD (%) 

PAE 

(%) 

Bande 

(GHz) 

Gain 

(dB) 

POUT 

(W) 

Comp. 

de gain 

(dB) 

Vd 

(V) 
Classe Ref. 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
2.1 81 76 --  10 5 28 F

-1
 

[27] 

2006 

HEMT GaN 

Cree 

(CGH40010) 

2 91 85 -- 13 16 3 42.5 F 
[28] 

2008 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
2 90 80 -- 10 7  28 F 

[28] 

2008 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
1.7  68.5 -- 14.9 9.8  28 C 

[29] 

2007 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
2  82 1.9-2.1 12 10  30 E 

[30] 

2007 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
1.8 83 --   8 3.5  J 

[19] 

2009 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
1.21 88 82.9 2% 13.4 6  30 F

-1 [31] 

2008 
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HEMT GaN 1 78 76 -- 18 2  25 F
-1

 
[32] 

2008 

HEMT GaN 1.9  50 1.8-2.2  7.4 3 40 E 
[33] 

2006 

HEMT GaN 

(eudyna10W) 
2  74 -- 12.6 11.4 C 50 E 

[34] 

2007 

HEMT GaN 

(eudyna10W) 
0.9 75 -- 

0.88-

0.92 
-- 20 -- 50 D

-1
 

[35] 

2007 

HEMT GaN 2 67 65 -- 17 50 3.5 50 - 
[37] 

2010 

Tableau I-3 État de l‟art des transistors et amplificateurs HEMT en nitrure de gallium. 

VI. Conclusion 

Ce premier chapitre a été dédié à une description des différentes configurations des classes de 

fonctionnement existantes pour améliorer les performances en rendement des amplificateurs 

de puissance. On peut conclure par quelques remarques relevant soit d‟aspects de technologie 

de composants soit d‟aspects de topologies de conception.  

Aspects de  technologie : 

Les paramètres importants des transistors pour l‟amplification de puissance micro-onde à haut 

rendement sont : 

 Une faible résistance Rdson, donc une faible tension de déchet. 

 De faibles capacités Cgs et Cds. 

Les qualités intrinsèques de la technologie GaN en terme de mobilité électronique forte 

(favorable pour Rdson faible) et en terme de gap d‟énergie (favorable pour les tensions de 

claquage forte et la génération de puissance en font des composants de choix pour 

l‟amplification de puissance à haut rendement.  

Aspects de topologie de  conception : 

Nous avons vu que pour améliorer le rendement, deux points  peuvent être identifiés.   

Premièrement  la mise en forme de la tension de drain au moyen d‟un circuit présentant des 

impédances de charges adéquates aux harmoniques pour réduire le temps de coexistence entre 

la tension et le courant de drain. Deuxièmement  la mise en forme optimale  de la tension de 
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commande d‟entrée pour  participer également à la  réduction du  temps de conduction du 

transistor en agissant essentiellement sur le courant de drain. 
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CHAPITRE II MODELISATION NON LINEAIRE D’UN 

TRANSISTOR HEMT ALGAN/GAN . VALIDATION 

PAR DES MESURES LOAD PULL TEMPORELLES. 
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I. Introduction : 

Dans ce deuxième chapitre, une présentation des caractéristiques physiques et électriques du 

nitrure de gallium au travers des propriétés des autres semi-conducteurs sera réalisée afin de 

mettre en évidence l‟adéquation de ce matériau pour les applications de puissance micro-

onde. 

Les applications dans le domaine civil ou militaire nécessitent l‟utilisation de puissances de 

plus en plus importantes à des fréquences élevées. C‟est alors que le nitrure de gallium a 

focalisé l‟attention des recherches au niveau composant. Ce matériau présente de très bonnes 

propriétés électroniques pour la génération de puissance aux hautes fréquences. 

Les transistors HEMTs GaN  sont des composants hyperfréquences particulièrement 

performants pour l‟amplification de  puissance .Ils présentent un fort intérêt pour les 

applications de télécommunications par satellite, pour les  stations de base de 

radiocommunications et également pour les émetteurs  récepteurs RADAR. 

La suite de ce chapitre est consacrée à la modélisation d‟un transistor HEMT GaN 15W 

(CGH60015D) de la fonderie CREE. Pour réaliser ce modèle, des mesures en impulsions de 

caractéristiques IV et de  paramètre S  sont faites. Le modèle a ensuite  été validé pour un 

fonctionnement en régime fort signal  par des mesures de type load-pull temporel. Ces 

mesures permettent, outre une caractérisation classique en puissance, gain  et rendement, de 

valider les formes temporelles des signaux présents aux accès du transistor.  

Ce modèle servira, par la suite, à l‟étude et à la conception de l‟amplificateur de puissance à 

haut rendement présenté dans les chapitres suivants.  

II. Le nitrure de gallium 

II.1. Présentation générale 

Depuis le début des années 90, une nouvelle catégorie de filières dites à large bande interdite 

est venue compléter l‟éventail déjà large des technologies utilisées pour les capteurs, pour 

l‟optique, pour l‟électronique de puissance et pour l‟électronique des hautes fréquences. 

Les technologies carbure de silicium (SiC) et nitrure de gallium (GaN) possèdent des qualités 

intrinsèques remarquables, et représentent ainsi une véritable rupture technologique avec les 
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technologies GaAs et Si. Leur développement offre de nouvelles opportunités en termes de 

conception de circuits et  d‟architecture de systèmes (réseau de transpondeurs des applications 

radar, gestion de l‟énergie des systèmes embarqués, …). 

 La structure de bande interdite directe est mise à profit pour la réalisation de 

dispositifs optiques (GaN et alliages InP, Al, P), ce qui autorise un spectre 

d‟applications du visible aux ultraviolets, en émission et en détection : le matériau 

GaN est le seul qui puisse prétendre à des applications optoélectroniques aux courtes 

longueurs d‟onde (bleu, ultraviolet, blanc). De nombreux composants électro-optiques 

(Light Emitting Diodes LED, Laser Diodes LD) ou détecteurs en environnement 

hostile (Metal-Semiconductor-Metal MSM, …) sont d‟ores et déjà disponibles, et 

constituent encore un axe fort de recherche. 

 L‟électronique de puissance est de plus en plus présente dans les systèmes embarqués : 

L‟aéronautique a également besoin de convertisseurs de puissance de grande 

compacité et de faible masse soumis à des cycles thermiques (faibles/fortes 

températures). Les dispositifs à grande bande interdite se positionnent très 

favorablement sur les aspects thermiques, de masse et de volume. De plus, l‟immunité 

aux agressions radiatives permet de réduire l‟utilisation de boîtiers de  protection et 

ainsi de diminuer la masse du système. 

 L‟électronique des hautes fréquences tire pour sa part un bénéfice des caractéristiques 

exceptionnelles de la grande bande interdite pour des applications de forte puissance. 

Des travaux sur matériau SiC ont déjà été publiés, mais le GaN reste largement 

majoritaire pour les applications de puissance à haute fréquence. La technologie GaN 

présente de réels atouts pour la conception de fonctions d‟amplification de puissance, 

d‟amplification faible bruit et   de commutation [53]. 

II.2. Les avantages des matériaux à grande bande interdite : 

La technologie GaN bénéficie d‟une combinaison remarquable des caractéristiques des 

matériaux à large bande interdite qui la prédestine naturellement à des applications de forte 

puissance : 
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-un champ de claquage élevé (Tableau II-1) associé à un faible taux d‟ionisation par impact, 

permet d‟obtenir des puissances de sortie élevées (8 fois supérieures aux technologies III-V 

GaAs) 

-la forte conductivité thermique du GaN (1.3 W.cm
-1

.K
-1

 contre 0.5 W.cm
-1

.K
-1

 pour le GaAs) 

et de certains substrats (diamant>9 W.cm-1.K-1, SiC @ 5 W.cm-1.K-1) est avantageuse pour 

l‟évacuation des calories. 

-des densités d‟électrons supérieures à 10
13

 cm-2 (gaz d‟électrons à 2 dimensions „2DEG‟ 

avec hétéro structure AlGaN) grâce à de fortes polarisations spontanée et piézoélectrique sans 

dopage intentionnel, sont un atout pour l‟amplification des signaux. 

-la forte bande interdite rend les dispositifs plus robustes vis à vis des agressions de type 

électromagnétiques. 

-des vitesses de saturation relativement importantes (3.10
7
 cm/s) favorisent les applications à 

haute fréquence Les principales propriétés et applications associées sont reportées dans le 

Tableau II-1. 

Hautes températures 

Fortes tensions 

Hautes fréquences 

700 650 500 150 125 

Temperature 

d‟utilisation 

maximale (0C) 

20 1,3 5 0,54 1,3 
Champ de claquage 

(106 V/cm) 

3 2.5 2 2 1 

Vitesse de saturation 

des electrons (107 

cm/s) 

3800 350 90  400 450 
Mobilité des trous 

(cm2/V.s) 

4000 
1000 (bulk) 

2000 (2DEG) 
600 8 500 1 400 

Mobilité des 

électrons 

(cm2/V.s) 

5,6 

direct 

3,39 

direct 

2,9 

direct 

1,4 

direct 

1,1 

indirect 

Bandgap (eV) @ 

3000C 

Diamant GaN 6H-SiC GaAs Si 

  
Semi-conducteurs à grand gap 

Semi-conducteurs 

Classiques 

Hautes fréquences 

Fortes tensions 

 

Tableau II-1 Propriétés physiques et applications des hétéro structures à grande bande 

interdite GaN et 6H-SiC, comparées au Si et GaAs [54]. 

Le choix du composant RF en fonction de l‟utilisation et des performances envisagées 

demeure crucial pour les applications micro-ondes de puissance. C‟est dans ce but que 

diverses figures de mérite ont été élaborées. Les trois figures de mérite prédominantes sont les 
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figures de mérites de Johnson (Johnson’s Figure of Merit), de Baliga (Baliga’s Figure of 

Merit) et de Keyes (Keyes’s Figure of Merit). 

Pour évaluer le potentiel des semi-conducteurs selon les applications visées, des facteurs de 

mérite sont disponibles parmi lesquels nous pouvons citer [55]: 

 Le facteur de mérite de Johnson  JFM prend en compte le champ électrique critique Ec 

ainsi que la vitesse de saturation des porteurs vsat. 

.
JFM

2

Ec vsat




        

Équation II-1 

Il traduit le potentiel du matériau semi-conducteur pour des applications hautes 

fréquences et forte puissance. 

 Le facteur de mérite de Baliga BFM prend en compte la permittivité électrique du 

matériau εr, le champ de claquage Ec et la mobilité μn. 

3BFM . .r n cE 

       

Équation II-2 

Il apporte une appréciation en terme de tenue en tension. 

 Quant au facteur de mérite de Keyes KFM, il fait intervenir la conductivité thermique 

du matériau K, la permittivité électrique εr et la vitesse de saturation des porteurs vsat. 

1

2.
KFM .

4 .

sat

r

c v
K

 

 
  

         

Équation II-3 

Ce facteur traduit les performances thermiques et fréquentielles du matériau. 

Les différents facteurs de mérite précédents sont normalisés par rapport au facteur de mérite 

du silicium dans le Tableau II-2 ci-dessous. 

Matériaux JFMratio BFMratio KFMratio 
Si 1 1 1 

AsGa 2.6 15.6 0.45 
4H-SiC 16.6 263 4.6 

GaN 27.5 544 1.6 

Diamant 90 27e3 32.1 

Tableau II-2: différents facteurs de mérite des matériaux Si, GaAs, GaN, SiC, 

normalisés par rapport au silicium. 



 

 

65 
Modélisation non linéaire d’un transistor HEMT AlGaN/GaN . Validation par des 

Mesures Load Pull Temporelles.  

Pour les structures à effet de champ, les facteurs de mérite peuvent varier largement d‟une 

publication à l‟autre dans la littérature selon le choix de l‟axe cristallin, ou encore selon la 

mobilité des porteurs (notamment les trous dans le GaN)… Il en ressort que les valeurs 

normalisées par rapport aux facteurs de mérite du silicium sont largement à l‟avantage des 

matériaux à grande bande interdite, pour des applications de puissance, à haute fréquence, ou 

encore pour des applications en commutation rapide et de puissance. 

II.3. Les acteurs du marché du GaN 

Durant la dernière décennie, des progrès considérables et rapides ont été réalisés tant sur les 

matériaux GaN que sur les procédés technologiques et dispositifs à base de GaN : les 

précurseurs du domaine sont les USA et le Japon. L‟Europe a engagé ses premières études 

quelques années après les USA : un des intérêts majeur du GaN étant d‟ordre militaire, 

l‟Europe pour se doter d‟une source technologique indépendante. De nombreux groupes de 

recherche travaillent sur les techniques et procédés d‟épitaxie, les mesures, la conception de 

circuits et la fiabilité. 

Les USA possèdent trois principales filières commerciales : 

 Cree développe à la fois une filière SiC et GaN : à température ambiante le SiC 

possède une conductivité thermique meilleure que les métaux, ce qui l‟autorise à 

travailler à des niveaux de puissance extrêmement élevés [56]. La filière MESFET 

développée par Cree vise un marché de puissance large bande (amplificateurs de 

bande passante multi-octave à décade). Cree développe également des substrats GaN 

par technique HVPE (Hybrid Vapor Phase Epitaxy). Les HEMT GaN démontrent 

quant à eux de très bons rendements en puissance validés par des amplificateurs 

démonstrateurs publiés. [30]. 

 Nitronex développe notamment des transistors GaN HEMT sur des substrats Si de 

large dimension et à faible coût [57]. Les marchés visés sont les stations de base des 

liaisons sans fil du 2.5G, 3G, WiMAX, … 

 RF Micro Devices se positionne également sur le marché commercial de grand volume 

et sur les applications militaires de défense [58]. 

Le Japon adresse un marché plus mature avec une technologie GaN HEMT très fiable en 

utilisant un cristal de grande qualité  ce qui minimise les courants de fuite. 
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 Fujitsu [59] vise également le marché des télécommunications (applications 3G, 

satellite VSAT, WiMAX et autres infrastructures de communications rapides sans fil)) 

avec des transistors HEMT qui possèdent des rendements de drain supérieurs à 40%, 

des puissances de sortie de 174 W en continu sous-alimentation 63V. Fujitsu a 

particulièrement travaillé sur la robustesse de sa filière : les transistors HEMT sont 

sensés pouvoir fonctionner à une température de  200°C pendant plus de 100 ans 

(grille pincée, sous tension de drain 50 V), ce qui représente un record de cycle de vie 

pour cette technologie [60].  

 En 2009, Toshiba propose un transistor de puissance HEMT GAN pour les 

applications de communication par satellite qui donne en bande C un rendement de 

drain de 42% pour un maximum de puissance de 51dBm. [61]. 

De nombreuses actions à l‟initiative de l‟ESA et de ses divers MoD (Ministry of defense), ont 

permis à l‟Europe  de combler son retard sur la filière GaN. 

 TIGER (IEMN-Thales ResearchTechnology), Picogiga et le CRHEA (France), Qinetic 

(Angleterre), Daimler-Chrysler, FBH, Université d‟Ulm et IAF (Allemagne), TNO 

(Pays-Bas), Chalmers et Université de Linkoping (Suède), sont autant de structures 

industrielles ou universitaires qui travaillent sur ces filières GaN HEMT. Okmetic 

(suède) est la seule filière européenne qui développe et produit des substrats SiC semi-

isolants. Lumilog travaille sur le développement de substrats GaN semi isolants [63]. 

XLIM fait partie du projet européenne Korrigan et contribue aux aspects de 

caractérisation et de modélisation de transistors.[64]. 

La croissance des composants peut être réalisée sur différents substrats de coûts variables, qui 

impactent les performances des dispositifs : les substrats saphir et silicium offrent un coût 

modéré, tandis que le carbure de silicium et le GaN natif, plus onéreux, procurent de 

meilleures performances. Les composants HEMT ou MESFET peuvent ensuite être réalisés 

par diverses techniques : les solutions MOCVD (Metal Organic Chemical Vapour Deposition) 

et MBE (Molecular Beam Epitaxy) permettent de réaliser des couches fines, et les 

performances des composants réalisés par ces deux techniques sont comparables. 
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III. Caractérisation du composant; Principe du banc de mesure I(V) 

et paramètres [S] en impulsions. 

Dans ce chapitre, nous présentons la caractérisation et la modélisation du transistor HEMT en 

technologie GaN. Pour cela, nous utilisons le banc de mesures des caractéristiques I[V] (2A, 

100V) et des paramètres [S] (0.5 @ 40GHz) en régime impulsionnel développé au laboratoire 

sur le site de Brive [68]. L'organisation de ce banc de mesures est indiquée  Figure II-1. 

 

Figure II-1 Organisation du banc de mesures en impulsion. 

Le principe des mesures en impulsion est donné Figure II-2. Il consiste à appliquer les 

impulsions de courte durée, dans notre cas 300ns avec une période de récurrence de 6s, à 

partir d‟un point de polarisation de repos (VGS0, VDS0) qui permet de fixer l‟état thermique du 

composant. 

Dans ce travail de modélisation l‟auto échauffement et les pièges n‟ont pas été pris en compte. 

Les paramètres Sij sont mesurés en mode impulsionnel pendant les impulsions de 

polarisation. Ils sont, pour les besoins de notre modélisation, mesurés sur la bande de 

fréquence 1@20GHz. 
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Figure II-2 Principe de la mesure en impulsion I[V]et RF. 

IV. Modélisation du transistor GaN CREE 15W (CGH60015D). 

Les transistors caractérisés et modélisés sont des HEMTs en Nitrure de Gallium sur substrat 

Carbure de Silicium. Ils sont issus d‟un process de 2007 de la fonderie CREE[47]. 

Le schéma de la puce 15W utilisée est représenté Figure II-3. 
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Figure II-3 Schéma du  transistor GaN utilisé lors de l‟étude (CGH60015D). 

Afin de présenter brièvement  le transistor CREE CGH60015D, un tableau récapitulant 

quelques valeurs annoncées dans la « datasheet » est présenté ci-dessous (Tableau II-3). Les 

performances en puissance sont données pour une fréquence de 4GHz à 25°C, le transistor 

étant polarisé à Vds0=28V, Ids0=200mA. 

Bande passante Jusqu’à 6GHz 

Idss 2.3A (Typ) 

Tension d’avalanche 100V (Typ) 

Tension de pincement -2.5V (Typ) 

 Gain bas niveau  15dB 

Ps (à 3dB de compression) 15W 

Rendement de drain  65% @Ps-3dB 

Tableau II-3 : Spécifications du transistor CREE CGH60015D 

Les transistors CREE CGH60015D présentent une topologie particulière faisant appel à un 

montage spécifique. Il convient de les monter avec des kits d‟interface JMT [69] afin de 

passer d‟un accès microstrip à un accès coplanaire pour les mesures sous pointes. Ces kits 

JMT (Figure II-4) sont connectés aux accès grille et drain du transistor via des fils de bonding, 

la source étant connectée par l‟intermédiaire de vias directement à la masse. Les dimensions 

de la puce n‟excèdent pas (1060x920) µm² pour une épaisseur de 100 microns. 
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Cal dans ces plans 

 selfs équivalentes de 

bonding liées au modèle

 

Figure II-4 Schéma de montage des puces CREE 

IV.1. Mise en évidence des effets de pièges 

Après avoir effectué une calibration TRM jusqu‟à 20GHz, des mesures I(V) et de paramètres 

S en impulsion ont été réalisées. La largeur des impulsions est de 600ns pour une période de 

10µs. Plusieurs points de polarisation ont été testés : point chaud, point froid, pièges de grille 

et drain. 

La Figure II-5 présente le réseau I(V) pour un point de polarisation chaud : Vds0=28V, 

Ids0=200mA. 
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Figure II-5 Réseau I(V) de sortie pour Vgs0=-2.25V et Vds0=28V 

Les phénomènes de piège de  grille et de drain ont été mis en évidence lors des mesures en 

régime pulsé (Figure II-6). En effet, c‟est le point de polarisation de repos qui fixe l‟état 

thermique et l‟état des pièges pour toute la mesure des caractéristiques I(V). En conséquence, 

lorsque l‟on mesure les caractéristiques I(V) à différents points de repos en supposant une 

caractérisation quasi isotherme, la dispersion entre les mesures reflète des effets de pièges. 

[94]. 
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Pièges de grille : 
Réseau froid 1 : Vgs0=0V / Vds0=0V 

Réseau 2 : Vgs0=-3V / Vds0=0V 

Pièges de drain : 
Réseau 1 : Vgs0=-3V / Vds0=0V 

Réseau 2 : Vgs0=-3V / Vds0=30V 

 

Figure II-6 Mise en évidence des effets de pièges de drain et de grille. 

La différence sur le courant de drain est attribuée majoritairement aux pièges de surface [70]. 

Les électrons sont alors piégés à la surface de la couche AlGaN. Ils sont par la suite ionisés 

quand la tension de grille passe en dessous de la tension de « pinch off » [71]. Les électrons 

capturés lorsque la grille est polarisée OFF ne participent pas au courant de conduction dans 

le canal quand la grille passe à l‟état ON. La constante de temps d‟émission des pièges est 

plus grande que la durée des impulsions. Ainsi le courant de sortie est plus faible lorsque la 

tension de polarisation de repos est polarisée OFF, que dans le cas d‟une polarisation de repos 

polarisée ON. 

On peut noter l‟influence du drain-lag au niveau de la tension de coude ainsi qu‟une sensible 

baisse du courant même si les effets sur ce transistor ne sont pas prépondérants. La dispersion 

en courant pour ce composant est donc majoritairement due au phénomène de gate-lag. 

L‟effet du drain-lag reste principalement effectif à bas courant au niveau de la tension de 

coude. 

Du point de vue des mesures, les deux phénomènes sont différents dans le sens où le gate-lag 

intervient lors d‟une variation de la tension de grille, alors que le drain-lag apparaît lors d‟une 

variation de la tension de drain. Ces deux phénomènes ont cependant le même impact sur les 

mesures : ils induisent un temps d‟établissement du courant plus lent que la variation des 

tensions, et sont donc à l‟origine de transitoires de courant dont les constantes de temps 

dépendent des niveaux de pièges sollicités. 
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IV.2. Modèle électrique petit signal 

Le modèle utilisé est un modèle électrique constitué d‟éléments localisés avec une topologie 

classique de transistor à effet de champ. Le schéma équivalent petit signal est représenté 

Figure II-7.  

 

Figure II-7 Schéma électrique équivalent. 

 Les éléments extrinsèques : 

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

L'environnement de mesure (fils thermos soudés, lignes d'accès) peut être modélisé comme 

des inductances parasites supplémentaires. 

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

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

la zone déserte. Rg représente la résistance dynamique de grille, liée au métal qui constitue le 

contact Schottky. 

Cpg et Cpd représentent les capacités de plot du transistor. 

 Les éléments intrinsèques : 

La transconductance gm qui traduit le mécanisme de contrôle du courant dans le canal par la 

commande de grille au point de polarisation Mo: 
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La conductance de sortie gd représente les effets d‟injection des électrons dans le canal : 
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Les capacités grille-source et grille-drain représentent les variations de charges accumulées 

sous la grille, sous l‟effet des tensions respectives Vgs et Vgd : 
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Rgd et Ri sont liées à des effets distribués sous la grille, τ correspond à un retard associé à la 

transconductance Gm, et Cds prend en compte les effets parasites de couplage électrostatique 

entre l‟électrode de drain et celle de la source . L‟extraction d‟un modèle électrique consiste à 

déterminer, dans un premier temps, les valeurs des éléments extrinsèques puis à en déduire les 

valeurs des éléments intrinsèques quel que soit le point de polarisation du transistor. 

La qualité finale du modèle dépend fortement de la précision avec laquelle sont estimés les 

éléments extrinsèques du circuit équivalent. Pour cela, nous utilisons une méthode par 

optimisation basée sur le fait qu‟il n‟existe qu‟un seul jeu de paramètres extrinsèques (Rg, Lg, 

Cpg, Rd, Ld, Cpd, Rs, Ls) pour lequel les paramètres intrinsèques (Gm, Gd, Cgs, Cgd, Cds, Ri, Rgd, 

τ) sont indépendants de la fréquence.  

Les paramètres du modèle sont extraits pour un point du réseau I[V] proche du point de 

polarisation de repos. Ce point du réseau correspond à : Vgsi = -2.18V; Vdsi = 28V; Idi = 

200mA. A ce point de repos instantané est associé un fichier de mesures contenant les 

paramètres S11, S21, S12, S22, de 2 @ 20 GHz. 

A ce fichier de paramètres [S] nous appliquons la méthode d‟extraction du modèle petit 

signal. Les valeurs des paramètres extrinsèques obtenues sont indiquées dans le tableau 

suivant. 
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Rg (Ω) Lg (pH) Cpg (pF) Rd (Ω) Ld (pH) Cpd (pF) Rs (Ω) Ls (pH) 

0,5 60,5 0.963 0.11 23,6 0,8 0,05 6,86 

Cependant, il faut noter que les paramètres extrinsèques sont indépendants de la polarisation 

et de la fréquence alors que les paramètres intrinsèques sont fonction du point de polarisation.  

Le banc de caractérisation en impulsions permet d'obtenir un fichier de paramètres [S] pour 

chaque point de mesure I(V). Une extraction multi polarisations est pratiquée sur l'ensemble 

des points du réseau IV et permet ainsi d'obtenir les variations non linéaires de chaque 

élément en fonction des tensions de polarisation instantanées. Les principales non linéarités 

du modèle sont Cgs, Cgd, Cds, Ids, et Igs. Les résistances Ri et Rgd, et le retard τ seront 

considérés comme constants dans la suite de cette étude car  leurs variations en fonction des 

tensions de polarisations restent faibles. Dans les transistors HEMT GaN, la capacité Cds 

subit une légère variation en fonction des tensions de polarisation instantanées.  Ainsi Cds 

sera considérée constante dans le modèle non linéaire du transistor. 

Ri (Ω) Rgd (Ω) τ  (ps) 

0,1 17 3,5 

IV.3. Modèle électrique non-linéaire 

IV.3.1. Topologie du modèle 

La topologie du modèle non linéaire convectif est présentée  Figure II-8. Pour un point de 

polarisation de repos donné, ce modèle permet une description à l‟aide de l‟ensemble des 

éléments suivants : 

- Rg, Rd, Rs : résistances d‟accès, 

- Ids : modèle de la source de courant, 

- IBDG : générateur d‟avalanche, 

- IDGS, IDGD : diodes  grille source et grille drain, 
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Figure II-8 Modèle non linéaire convectif. 

IV.3.2. La source de courant  fondamentale Ids 

L‟effet fondamental du transistor à effet de champ est décrit par une source de courant non 

linéaire commandée par les tensions Vgs et Vds. Le modèle de base de la source de courant est 

celui de Tajima avec 9 paramètres ajustables. 

 
   21

0

1
1 1 :

1
1 1

( )
1 ,      

( )
1

dsN dsN dsNgsN
V aV bVmVdss

Tajima gsN
m

gs ds
gsN dsN p p dsp

p gs

dsp

p

I
Id V e e avec

m
e

m

V t V V
V V et V V pV V

V V t
V w

V



 



  



            

 
     

 
  

 

Équation II-4 

Il décrit les caractéristiques de sortie du transistor à effet de champ, de la zone de pincement 

jusqu‟à la limite de la zone de conduction pour les valeurs positives de Vds. Cependant, un 

terme correctif a été rajouté de façon à rendre compte de la décroissance de la 

transconductance Gm présente dans les transistors HEMTs: 

. 1 .( ).(1 tanh( .( )))Tajima gmId Id gm Vds Vdm Vgs Vgm         Équation II-5 
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Idss (A) A B M P W Vpo (V) 

2.5347 0.012713 0 19.705 0.014961 0.46898 2.3432 

Vphi (V) Vdsp (V) agm Vgm (V) bgm Vdm (V) τ (psec) 

1.5075 1.7641 0.95 345.25 0.23758 1 3.5 

Tableau II-4 Valeurs des paramètres de la source du courant 

  

Figure II-9 Comparaison des réseaux I-V mesurés et modélisés. 

Le modèle convectif non linéaire utilisé ne prend pas en compte les effets de pièges. L‟effet 

des pièges est essentiellement observable dans la zone du „coude‟ pour de faibles Vds et de 

faibles courants. 

IV.3.3. Les diodes  IDgd et IDgs 

Les diodes représentent des générateurs de courant non-linéaires permettant de modéliser le 

courant positif de grille mesuré pour les valeurs positives des tensions Vgs et Vgd. Les 

expressions utilisées pour modéliser ces courants sont les suivantes : 
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Figure II-10 Caractéristiques I-V de la diode grille-source. 

Isgs (A) Ngs Isgd(A) Ngd 

3.07
e
-6 13.55 3.2

e
-4 12.795 

Tableau II-5 Valeurs optimisées pour les modèles des diodes grille-source et grille-

drain. 

IV.3.4. Extraction et modélisation des capacités Cgs et Cgd 

Les deux capacités Cgs, Cgd sont des non-linéarités dépendantes des deux tensions de 

commandes Vds et Vgs. Cette dépendance est obtenue à partir des mesures de paramètres [S] 

en impulsions  multi polarisations. 

Pour chacun des points de polarisation en impulsion du réseau I(V), un modèle petit signal est 

extrait. On obtient ainsi la dépendance des capacités Cgs et Cgd vis à vis des tensions Vgs et 

Vds. 

Les modèles capacitifs non linéaires 2D sont simplifiés et ramenés à des modèles 1D ne 

dépendant plus que de la tension à leurs bornes. Ceci permet de simplifier la procédure de 

modélisation, de réduire les temps de calculs et d‟éviter des problèmes de convergence lors 
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des simulations. Pour ce faire, les capacités sont extraites le long du cycle de charge supposé 

du transistor et exprimées en fonction d‟une seule tension de commande: Vgs pour la capacité 

Cgs et Vgd pour la capacité Cgd. 

Une fois l‟ensemble des éléments du transistor ajustés, un cycle de charge idéal représentatif 

d‟un fonctionnement en puissance du transistor (Figure II-11) est tracé dans le réseau I(V). 

Seules les valeurs capacitives, fonctions des polarisations de grille Vgs et de drain Vds, 

appartenant à ce cycle de charge sont retenues pour la modélisation des capacités. Ceci permet 

d‟utiliser des capacités non linéaires à une dimension Cgs(Vgs) et Cgd(Vgd), ce qui facilite 

grandement leur intégration dans les simulateurs circuits. 
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Figure II-11 Cycle de charge choisi dans le réseau I(V) pour représenter un 

fonctionnement en puissance du transistor. L‟extraction des valeurs des deux capacités 

non linéaires Cgs et  Cgd est seulement faite le long du cycle de charge représenté. 

Les équations utilisées pour la modélisation les capacités Cgs(Vgs) et Cgd(Vgd) sont les 

suivantes : 
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 1 0 2

0 1 tanh( .( )) 1 tanh .( )
2 2
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gs gs gs m gs p

C C C
C C a V V b V V


           

Équation II-8 

 1 0 2

0 1 tanh( .( )) 1 tanh .( )
2 2

gd gd gd

gd gd gd n gd q

C C C
C C c V V d V V


           

  Équation II-9 

Avec Cgs0, Cgs1, Cgs2, Cgd0, Cgd1, Cgd2, a, b, c, d, Vm, Vn, Vp, Vq représentant les différents 

paramètres à optimiser. 

Les paramètres d‟extraction des capacités non linéaires Cgs et Cgd sont présentés dans le  

Tableau II-6.   

Capacité non linéaire Cgs Capacité non linéaire Cgd 

Cgs0 (F) 3.481
e
-12 Cgd0 (F) 150.4

e
-15 

Cgs1 (F) 6.176
e
-12 Cgd1 (F) 254.2

e
-15 

a 2.139 c 0.181 

Vm (V) 2.440 Vn (V) 37.1 

Cgs2 (F) -4.807
e
-12 Cgd2 (F) -3.915

e
-12 

b 1.06 d 0.096 

Vp (V) -0.337 Vq (V) 2.35 

Tableau II-6 paramètres du modèle de capacités non linéaires. 

La Figure II-12 présente la comparaison mesures/ modèle des capacités Cgs et Cgd extraites 

le long du cycle de charge estimé pour un fonctionnement en classe AB profonde. 
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Figure II-12 Modèles des capacités non linéaires 

IV.3.5. Application au transistor CGH60015D 

L'optimisation des paramètres en fonction de la zone de fonctionnement du transistor est 

assurée par un outil d'ajustage des mesures I(V) développé dans notre équipe [68]. Nous 

employons le même algorithme d‟optimisation que dans le cas de la recherche des paramètres 

extrinsèques. 

Les valeurs des résistances Rg, Rc, et Rd ont été déjà déterminées lors de l‟extraction du 

modèle petit signal. Il apparaît un fort courant de fuite sur la grille. Ce comportement peut 

être modélisé en rajoutant une résistance entre la grille et le drain d‟une valeur de 6.5 KOhms 

(Figure II-13). 
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Figure II-13 Modèle non-linéaire convectif avec résistance de fuite de grille 

Nous présentons à la Figure II-14 une comparaison de paramètres [S] entre les mesures et le 

modèle non linéaire du transistor CGH60015D au point de polarisation Vds0=28V et 

Ids0=200mA. 

Ce modèle sera validé ensuite par des mesures load-pull CW basées sur l‟utilisation d‟un 

analyseur de réseaux vectoriel, mais aussi de façon plus originale par des mesures load-pull 

CW temporelles réalisées avec un LSNA (Large Signal Network Analyser). 
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Figure II-14 Comparaison modèle-mesure de paramètre S du transistor CGH60015D. 

V. Validation du modèle 

Pour valider le modèle du transistor CGH60015D, nous avons décidé de le caractériser sur un 

banc Load-Pull temporel [99][100] dont le schéma simplifié est donné Figure II-15. 
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Figure II-15 Schéma simplifié de banc de mesure Load-pull temporel. 
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Le banc Load-pull temporel est basé sur l‟utilisation de tuners passifs harmoniques qui 

permettent d‟optimiser l‟impédance de charge sur les trois premiers harmoniques (dans notre 

cas 2, 4 et 6 GHz). Un LSNA (Large Signal Network Analyser) permet de mesurer les ondes 

de tension et de courant dans les plans de référence après avoir effectué un calibrage SOLT 

sous pointe. 

Le LSNA qui est un instrument de mesure basé sur un principe de sous échantillonnage 

harmonique permet l‟acquisition de la forme temporelle de signaux micro-ondes périodiques.  

Des coupleurs permettent de mesurer les ondes entrantes et sortantes au plus près du 

composant sans trop perdre en capacité d‟adaptation des composants avec le tuner. La source 

RF travaille en CW et le signal généré est amplifié. 

Dans la configuration actuelle, la fréquence maximale pour le banc est d‟environ 20 GHz. 

Dans notre cas les mesures se feront à une fréquence fondamentale égale à  2 GHz et les  sept 

premiers harmoniques seront pris en compte. 

Ce banc permet d‟optimiser les conditions d‟adaptation puis d‟effectuer des mesures de 

puissance calibrées dans le plan des pointes (plans de référence), afin d‟observer les 

performances du composant en fonction des impédances de charges présentées et du niveau 

de puissance du signal d‟excitation. 

V.1. Mesures CW multi harmoniques : 

Ce banc permet notamment de mesurer des performances classiques tels que la puissance 

d‟entrée et la puissance de sortie, la puissance d‟alimentation et le rendement en puissance 

ajouté. De plus le coefficient de réflexion en entrée du dispositif sera mesuré, ce qui nous 

permet de valider l‟impédance d‟entrée du transistor modélisé. 

Enfin, cet outil de caractérisation permet d‟observer l‟évolution des caractéristiques de 

conversion AM/AM et AM/PM du transistor sous test en fonction de la puissance entrante 

dans le dispositif. Ces derniers critères permettent d‟obtenir des informations importantes sur 

les performances en terme de linéarité. 
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Figure II-16 Schéma du transistor et principe de de-embeding utilisé. 

Les tensions et courants aux accès (V1, I1, V2, et I2) sont déduits des mesures des ondes de 

puissance incidentes et réfléchies (a1, b1, a2, b2) à chaque fréquence d‟intérêt. Les relations 

liant les ondes de puissance aux tensions et courants sont conformément aux pseudo-ondes 

définis dans [99]: 
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1 1 1V a b          Équation II-10 

2 2 2V a b          Équation II-11 

1 1
1

0

a b
I

Z




        Équation II-12 

2 2
2

0

a b
I

Z




        Équation II-13 

Le Tuner a été configuré pour obtenir les impédances optimales pour un maximum de 

rendement en puissance ajouté (PAE)  en classe F (CC à 2f0), en classe F
-1

 (CC à 3f0) et en 

classe J (CO à 2f0 et 3f0).  

En raison des pertes entre le transistor et le tuner, on s‟approche au mieux des conditions de 

charge optimales. L‟objectif principal ici est  de valider le modèle. Les impédances identiques 

simulées et réglées en mesure sont  indiquées  Figure II-17, Figure II-18 et Figure II-19    

correspondant respectivement pour les trois configurations F, F
-1

 et J.  

La classe F est configurée par une faible impédance intrinsèque à 2f0, une haute impédance à 

3f0 et une impédance optimale résistive (Zint(f0)=38-j1.2Ω) à la fréquence fondamentale aux 

bornes de la source du courant. 
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F0 3F0 
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Figure II-17 Les impédances extrinsèques et celles épluchées dans les  plans quasi-

intrinsèques pour la classe F. 
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La classe F
-1

 est configurée par une faible impédance intrinsèque à 3f0, une haute impédance à 

2f0 et une impédance optimale résistive (Zint(f0)=40-j2Ω) à la fréquence fondamentale aux 

bornes de la source du courant .  
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Figure II-18 Les impédances extrinsèques et celles épluchées dans les plans quasi-intrinsèques 

pour la classe F
-1

. 

La classe J est configurée par une haute impédance intrinsèque à 2f0 et 3f0 et  une impédance 

optimale résistive (Zint(f0)=40-j2Ω) à la fréquence fondamentale aux bornes de la source du 

courant. 
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Figure II-19 Les impédances extrinsèques et celles épluchées dans les  plans quasi-

intrinsèques pour la classe J. 
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La mesure fort signal en mono porteuse a été effectuée à la fréquence de 2 GHz, sur le 

transistor HEMT CGH60015D 3.6mm, pour un point de polarisation de repos égal à Vds0 = 

28 V et Ids0= 200mA.Des mesures d‟AM/PM, AM/AM, de courant de drain moyen Ids0 et 

d‟impédance d‟entrée constituent une première étape de validation  du modèle. Les courbes 

correspondant à la configuration en classe F sont données figures (Figure II-20, Figure II-21, 

Figure II-22, Figure II-23). 
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Figure II-20 Comparaison modèle mesures 

de la conversion AM/AM. 
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Figure II-21 Comparaison modèle 

mesures de la conversion AM/PM. 
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Figure II-22 Comparaison  modèle mesure  pour le courant de drain DC. 
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Figure II-23 Comparaison modèle mesure du coefficient de réflexion d‟entrée du transistor. 

Les caractéristiques en puissance et en rendement sont données (Figure II-24, Figure II-25, 

Figure II-26) pour les trois configurations de classes F, F inverse  et J.   
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Figure II-24 Comparaison  modèle mesure pour la puissance de sortie et le rendement en 

puissance ajouté  en  classe F. 

Pour cette classe F, un maximum de rendement en puissance ajoutée de 62% est obtenu  pour 

une puissance de sortie de l‟ordre de 41.5 dBm et un gain petit signal de 25dB. 
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Figure II-25 Comparaison modèle mesure pour la puissance de sortie et le rendement en 

puissance ajouté en  classe F
-1

. 

Pour cette classe F
-1,  

un maximum de rendement en puissance ajoutée de 70% est obtenu  

pour une puissance de sortie de l‟ordre de 41.9 dBm et un gain petit signal de 25dB 
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Figure II-26 Comparaison modèle mesure  pour la puissance de sortie et le rendement en 

puissance ajouté en  classe J. 

Pour cette classe J, un maximum de rendement en puissance ajoutée de 71% est trouvé pour 

une puissance de sortie de l‟ordre de 42.5 dBm et un gain petit signal de 25dB. 

On obtient dans tous les cas de figure une bonne concordance entre les courbes mesurées et 

simulées  ce qui constitue une bonne étape de validation de notre modèle. 



 

 

91 
Modélisation non linéaire d’un transistor HEMT AlGaN/GaN . Validation par des 

Mesures Load Pull Temporelles.  

V.2. Formes d‟ondes temporelles 

Le modèle est validé finement pour les différentes classes de fonctionnement à haut 

rendement (F, F
-1

 et J) avec des mesures de formes temporelles des tensions et courants. Les 

mesures sont faites dans le plan du fil de «bonding» (plans extrinsèques de la  Figure II-16). 

Ces mesures sont ensuite épluchées dans le plan quasi-intrinsèque par des calculs utilisant les 

paramètres [S]  4 accès  des éléments extrinsèques linéaires du modèle du transistor. 

Les ondes de tension et courant aux plans quasi-intrinsèques (a3, b3, a4, b4) indiquées Figure 

II-16 sont extraites par épluchage  des éléments linéaires du transistor. 

Les formes de tension et courant de drain dans les plans quasi-intrinsèques sont calculées en 

utilisant les équations suivantes [99]: 

,int 4 4dsV a b          Équation II-14 

4 4
,int

( )

50
ds

b a
I




        Équation II-15 

Avec a4 et b4 les ondes de tension et de courant calculées dans les  plans quasi-intrinsèques à 

partir des ondes de tension et de courant (a1, b1, a2, b2) et les paramètres de transfert Tij   

calculés  pour les éléments linéaires épluchés.  

1 111 12 13 14

2 221 22 23 24

31 32 33 343 3

41 42 43 444 4

.

b aS S S S

b aS S S S

S S S Sb a

S S S Sb a

    
    
    
    
       

    
    

Équation II-16 

Après une simulation des paramètres [S], on extrait les paramètres [T] qui nous permettent  de 

calculer les ondes dans les plans quasi-intrinsèques (a3, b3, a4, b4) à partir des ondes  mesurées 

dans les plans calibrés extrinsèques (plan des pointes) a1, a2, b1, b2. 

3 111 12 13 14

3 121 22 23 24

31 32 33 34 24

41 42 43 44 24

.

a aT T T T

b bT T T T

T T T T aa

T T T T bb

    
    
    
    
       

    
    

Équation II-17 



 

 

92 
Modélisation non linéaire d’un transistor HEMT AlGaN/GaN . Validation par des 

Mesures Load Pull Temporelles.  

3 11 1 12 1 13 2 14 2

3 21 1 22 1 23 2 24 2

. . . .

. . . .

a T a T b T a T b

b T a T b T a T b

   

   
     

Équation II-18 

4 31 1 32 1 33 2 34 2

4 41 1 42 1 43 2 44 2

. . . .

. . . .

a T a T b T a T b

b T a T b T a T b

   

   
     

Équation II-19 

Le calcul des  paramètres [T] est donné  en annexe. 

Les ondes  dans les plans quasi-intrinsèques sont ensuite calculées. 

La comparaison entre les formes temporelles mesurées et épluchées et les résultats de 

simulation dans les plans quasi intrinsèques est montrée  Figure II-27, Figure II-28 et Figure 

II-29. 
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Figure II-27 Formes temporelles de tension et courant de drain en classe F. 
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Figure II-28 Formes temporelles de tension et courant de drain  en classe F
-1
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Figure II-29 Formes temporelles de tension et courant de drain en classe J.
 

La forme temporelle de la tension  grille source Vgs(t) est aussi épluchée  et tracée  Figure 

II-30 dans le cas de la classe F. 
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Figure II-30 La forme temporelle de la tension de  grille mesurée et simulée. 

 La bonne concordance entre les formes mesurées et simulées valide finement  le modèle du 

transistor ce qui constitue une étape majeure dans l‟optique de la simulation et de la 

conception d‟un amplificateur à haut rendement. 

VI. Conclusion 

Nous avons présenté dans cette partie les étapes et travaux de modélisation et de validation 

approfondie du modèle d‟une puce CREE 3.6mm. Lors de la  phase de modélisation, c‟est le 

banc de mesures en impulsions qui permet d‟obtenir toutes les informations nécessaires. Le 

banc de mesures Load-Pull temporel permet de vérifier l‟extraction des modèles en donnant la 

possibilité de comparer les caractéristiques grand signal avec des simulations effectuées dans 

les mêmes conditions d‟impédances de charge aux harmoniques. 

Les mesures épluchées  pour les classes de fonctionnement à haut rendement nous ont permis 

de valider les formes temporelles des courants et tensions associés. La confiance ainsi acquise 

dans les formes de signaux simulés est  importante pour les travaux d‟analyse et de 

conception qui font l‟objet de la suite de ce manuscrit. 
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CHAPITRE III ANALYSE DE L’AMELIORATION DES 

PERFORMANCES EN RENDEMENT PAR 

PREFORMATION DE LA TENSION DE COMMANDE. 
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I. Introduction: 

La fin du chapitre I  (paragraphe IV) a présenté le principe de réduction d‟angle d‟ouverture 

d‟un transistor accompagné d‟une amélioration des performances en rendement  par la 

préformation de la tension de grille. La forme de tension de grille favorable, qui a l‟allure 

d‟une demi-sinusoïde est obtenue en injectant en entrée du transistor une composante à 

l‟harmonique 2. Naturellement cette composante de tension de grille à l‟harmonique 2 va 

générer une part de courant de drain à l‟harmonique 2. Il est souhaitable que ce courant ne 

contribue pas à une modification arbitraire de la  forme temporelle de la tension de drain qui 

est fonction des impédances présentées par le circuit de charge aux harmoniques. Il serait 

antagoniste d‟agir sur une part du courant de drain à l‟harmonique 2 par l‟injection 

d‟harmonique 2 en entrée et d‟associer un circuit de charge haute impédance (typiquement 

circuit ouvert)  à l‟harmonique 2, s‟opposant naturellement à l‟existence du courant. Cela 

conduirait à une déformation de la forme de tension de drain pour satisfaire à la condition de 

courant quasi nul à l‟harmonique 2 et par conséquent à une chute de performances aussi bien 

en puissance de sortie qu‟en rendement. Nous montrerons cet aspect dans un prochain 

paragraphe de ce chapitre. Par conséquent cette technique de préformation de la tension de 

grille par injection d‟harmonique 2 peut être associée à une configuration de circuit de charge 

présentant une basse impédance (typiquement un court-circuit) à l‟harmonique 2 pour qu‟une 

modification de courant à cette harmonique ne modifie pas la forme temporelle de tension de 

drain. D‟après les descriptions faites au chapitre I, on peut donc associer cette technique à un 

fonctionnement soit en classe AB soit en classe F. Nous allons l‟appliquer au cas de la classe 

F qui permet d‟optimiser les performances en rendement. Nous allons dans ce chapitre faire 

l‟étude par la simulation en utilisant le modèle non linéaire du transistor CREE développé au 

chapitre II. Une simulation des conditions d‟impédances de charge et de source passives sera 

effectuée avant d‟analyser la mise en œuvre de la solution d‟injection active d‟harmonique 2 

en entrée qui constitue le cœur de l‟étude. Quelques points  importants de l‟étude seront 

validés par la mesure de formes d‟ondes temporelles effectuées sous pointe sur la puce. 

II. Simulation source et load pull harmonique 

La recherche des zones de fonctionnement favorables vis à vis des impédances de fermeture 

aux harmoniques est faite  selon le schéma de principe de la Figure III-1: 
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Vds0 

DC-Block 

Vgs0 

DC-Block 

Z charge1 (à f0) 

Z charge2(à 2f0) 

Z charge3 (à 3f0) 

Z source1 (à f0) 

  Z source2 (à 2f0) 
f0=2GHz 

 

Figure III-1 Schéma de principe de simulation Source-pull et Load-pull 

Nous optimiserons le fonctionnement autour d'un point de polarisation de type classe AB. 

(Vgs0=-2.3V; Vds0=28V ; Ids0=200mA). Les variations des impédances de fermeture aux 

différentes fréquences seront faites sous le logiciel ADS en utilisant des boites d‟impédances 

logicielles idéales. La détection  des zones optimales se fera au moyen du tracé de contours à 

puissance et à rendement constants. L‟analyse des causes des bonnes ou moins bonnes 

performances se fera en visualisant les formes d‟ondes temporelles des courants et tensions 

intrinsèques et des cycles de charge associés. 

II.1. Localisation des zones d‟impédances de charges favorables aux 

harmoniques 2 et 3. 

Dans un premier temps on fixe l‟impédance de source à 50 ohms. L‟impédance de charge au 

fondamental est également fixée à 50 ohms. Un balayage de l‟impédance de charge  à 

l‟harmonique 2 lorsque l‟harmonique 3 est fermé sur 50 ohms  est effectué. Les résultats de 

contours à  puissance de sortie  et à rendement en puissance ajoutée constants sont donnés  

Figure III-2. 
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Figure III-2 Simulation load-pull à 2f0 (Impédances extrinsèques). 

Ces résultats permettent de localiser la zone de charge à l‟harmonique 2 favorable. Par la suite 

au cours des diverses simulations, les variations d‟impédances à l‟harmonique 2 seront 

confinées dans la zone optimale. 

 Ensuite la même démarche est effectuée pour l‟impédance de charge à l‟harmonique 3. Dans 

ce cas l‟impédance de charge  présentée à fo et 2fo est égale à 50 ohms. Les résultats de 

simulation de contours d‟impédances à puissance de sortie constante et à rendement en 

puissance ajouté constant sont donnés Figure III-3. 

 

Figure III-3 Simulation load-pull à 3f0 (Impédances extrinsèques). 
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Par la suite une optimisation de l‟impédance de charge au fondamental va être faite et  des 

retours successifs sur des réglages  affinés des impédances de charge aux harmoniques dans 

les zones favorables montrées Figure III-2 et Figure III-3 seront nécessaires. 

II.2. Lieux d‟impédances de charges aux trois harmoniques. 

Les lieux des impédances de charge extrinsèques  à la fréquence fondamentale  à rendement et 

à  puissance constants sont présentés Figure III-4. Un compromis entre le rendement en 

puissance ajoutée et la puissance de sortie est nécessaire pour un fonctionnement optimal. 

indep(PAE_contours_p) (0.000 to 16.000)

P
A

E
_

c
o

n
to

u
rs

_
p

indep(Pdel_contours_p) (0.000 to 14.000)

P
d

e
l_

c
o

n
to

u
rs

_
p

Cercles de 

PAE constant 

Cercles de 

Pout constant 

(1) PAEmax =67% (Pout=41.8dBm) 

(2) Poutmax=42.4dBm (PAE=61.5)  

(2) 

(1) 

(a) Load pull à f0 

P
A

E
_
c
o
n
to

u
rs

 

P
s
_
c
o
n
to

u
rs

 

indep(PAE_contours_p) (0.000 to 18.000)

P
A

E
_

c
o

n
to

u
rs

_
p

indep(Pdel_contours_p) (0.000 to 24.000)

P
d

e
l_

c
o

n
to

u
rs

_
p

(1) PAEmax =67% 

(2) PAEmin =61%  

(c) Load pull à 3f0 

(2) 

(1) 

P
A

E
_
c
o
n
to

u
rs

 
P

s
_
c
o
n
to

u
rs

 

(1) PAEmax =67% 

(2)  Poutmax=41.8dBm 

(b) Load pull à 2f0 

Poutmax-0.5dB 

(1) et (2) 

P
A

E
_
c
o
n
to

u
rs

 
P

s
_
c
o
n
to

u
rs

 

57% 

62% 

 

Figure III-4 Load-pull à la fréquence fondamentale (a), l‟harmonique 2 (b)  et à l‟harmonique 

3 (c) pour un fonctionnement en classe F. 
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Cette simulation nous a permis de choisir l‟impédance de charge optimale à fo, 2fo et 3fo. 

Pour avoir un compromis entre la puissance de sortie maximale et le rendement en puissance 

ajouté maximal. Les formes temporelles de la tension et du courant de drain intrinsèques du 

transistor sont tracées (Figure III-5) pour les deux points ((1) et (2)) des impédances de charge 

montré en Figure III-4(a). Le point d‟impédance (1) présente un fonctionnement au maximum 

de PAE et le point (2) présente un fonctionnement au maximum de puissance de sortie.  
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Figure III-5 Formes d‟ondes temporelles de tension et courant de drain. 

Ces deux points (1) et (2) correspondant aux cycles de charge intrinsèques (1) et (2) donnés 

Figure III-6. 

 

Figure III-6 Cycles de charge intrinsèques. 
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II.3. Variations de position des impédances optimales en fonction de la 

fréquence. 

Une simulation load-pull a été faite sur une plage de fréquence allant de 1.6GHz à 2.4GHz, 

pour chercher le lieu de l‟impédance optimale autour de la fréquence de fonctionnement 

2GHz. Le résultat est montré Figure III-7. 

1.6GHz 

2GHz 2.4GHz 
2.2GHz 

 

Figure III-7 Impédances de charge optimales à fo entre 1.6GHz-2.4GHz. 

Les performances obtenues lors de cette étude sont présentées Tableau III-1. 

Freq (GHz) PAE (%) Ps (dBm) 

1.6 70.5 42.4 

1.8 69 42.1 

2 67 41.9 

2.2 66.6 41.75 

2.4 64 41.6 

Tableau III-1 Performances du transistor pour un fonctionnement optimal aux fréquences 

entre 1.6GHz-2.4GHz. 
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II.4. Influence de l‟impédance de source à l‟harmonique 2. 

En fixant  les conditions de charge optimales mises en évidence précédemment nous allons 

maintenant procéder à une variation de l‟impédance de source à l‟harmonique 2  et observer 

l‟impact sur les  performances en puissance et en rendement. 

Le graphique de la Figure III-8 montre  à la fois l‟importance et la très grande sensibilité de 

cette impédance de fermeture en entrée. En effet on peut remarquer que l‟endroit 

correspondant à l‟optimum de rendement (PAE= 77%) est voisin de l‟endroit correspondant à 

une chute drastique de performances (PAE = 32 %). Il serait  donc  très risqué de prévoir une 

synthèse et une réalisation de circuit dans la zone de sensibilité extrême au voisinage de 

l‟optimum.  Mieux vaut donc accepter une diminution de performance. 

64% 
70% 

74% 
PAEmax=77.5% 

Point A 

Point B 
Source-Pull à 2f0 

PAEmin=32.4% 

63% 

 

Figure III-8 Source-pull à l‟harmonique 2  (configuration de charge en  classe F). 

Par contre ce phénomène extrêmement pointu  d‟optimisation du rendement mais inutilisable 

pratiquement car s‟apparentant à un phénomène de „SPOT‟ très localisé  est souvent rapporté 

dans la bibliographie  pour communiquer sur les potentialités en rendement d‟une technologie 

donnée [28].  

En revanche il est relativement instructif d‟observer les formes d‟ondes temporelles  et leurs 

différences notoires entre les cas favorables et les cas défavorables pour le rendement. 

C‟est ce qui est montré Figure III-9 et Figure III-10 pour trois cas très distincts. 

(a). Pire cas, (point B de la Figure III-8). 

(b). Impédance de source à 2f0 est 50Ω. 

(c). Impédance de source à 2f0 est un court-circuit (point A de la Figure III-8). 
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Figure III-9 Formes de tension d‟entrée pour les trois configurations de l‟impédance de 

source. 
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Figure III-10 Formes temporelles de tension/courant intrinsèques des trois 

configurations. 

On remarque très clairement  que le cas favorable pour le rendement est celui pour lequel le 

temps d‟ouverture de la source de courant de drain est le plus faible ce qui explique une baisse 

du courant moyen Idso et donc de la consommation. C‟est cet effet qui améliore  la 

performance en rendement. Ces formes d‟ondes sont celles obtenues à fort niveau en 

compression. 
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Les correspondances de ces trois cas de formes ondes, en terme de cycle de charge sont 

montrées Figure III-11. 

 

Figure III-11 Cycles de charge des trois configurations. 

III. Application du principe de préformation de la tension de grille 

par injection d‟harmonique 2  en entrée du transistor : 

Afin d‟améliorer les performances en rendement une injection active de composante à 

l‟harmonique 2 en entrée est effectuée pour obtenir une forme de tension demi sinusoïdale  

comme mentionnée en fin de chapitre I. L‟amplificateur avec un circuit de charge de type 

classe F optimisée décrit précédemment est complété par une injection de tension de 

commande de grille comme représenté sur le graphique de la Figure III-12: 
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Figure III-12 Schéma de simulation de l‟injection d‟entrée. 
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On cherche à optimiser le rapport (Ids1/Idso) de la forme temporelle de courant du drain. 

Une forme temporelle de tension de grille demi-sinusoïdale correctement calée par rapport à 

la valeur de la tension de pincement  permet de  réduire le temps pendant lequel le transistor 

conduit. Ceci réduit le temps de coexistence entre la tension et le courant de drain  minimisant 

ainsi la puissance dissipée par le composant. La forme temporelle de la tension de commande 

grille source Vgs(t) est donnée Figure III-13 pour trois configurations distinctes. 

(a). Avec une impédance de source à 2f0 égale à  50Ω. 

(b). Avec une impédance de source à 2f0 égale à un court-circuit (quart d’onde de 

polarisation). 

(c). Avec une injection active d’harmonique 2  pour maximiser le rendement. 
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Figure III-13 Tension de commande d‟entrée Vgs(t) 

La Figure III-13 montre l‟effet de la réduction du temps pendant lequel la tension de grille est 

supérieure à la tension de pincement Vp. L‟amplitude de la tension de grille nécessaire à 

l‟harmonique 2  (Vgs2) est de l‟ordre de un cinquième de l‟amplitude de la tension de grille au 

fondamental (Vgs1).La valeur du déphasage approprié entre les composantes de la tension 

intrinsèque de grille au fondamental et à l‟harmonique 2 est voisin de 0 degré. 

La  Figure III-14 montre les formes temporelles de tension et courant de drain correspondant 

aux trois cas  (a), (b), (c). 
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Figure III-14 Tension et courant intrinsèques de drain pour les trois configurations. 

On peut remarquer assez clairement l‟effet bénéfique de l‟injection d‟harmonique 2 sur la 

diminution du temps de coexistence du courant et de la tension de drain. 

Les cycles de charge simulés dans les trois configurations de la tension Vgs(t) montrent que 

l‟injection de H2 en entrée nous permet de réaliser une transition plus rapide entre les deux 

états ON (maximum de courant et tension minimale) et OFF (maximum de la tension  et 

courant nul). 

 

Figure III-15 Cycles de charge simulés pour une classe F pour les trois configurations. 

Pour observer l‟effet de cette technique sur l‟amélioration du rendement sans altérer les 

performances en puissance de sortie, nous avons tracé séparément les valeurs des tensions et 

courant de sortie au fondamental et au continu en fonction des variations de la puissance 

d‟entrée au fondamental.  Pour ce faire le générateur d‟excitation d‟entrée est 
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 Eg(t)= Eg1 ( cos(wt) +  k2 cos(2wt ) )     avec k2  =  1/5. 

On effectue un balayage de l‟amplitude Eg1.  

Les résultats de simulation sont montrés Figure III-16 et Figure III-17 : 
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Figure III-16 Courant DC de drain. 
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Figure III-17 Courant de drain au fondamental (A). Tension de drain au fondamental (B). 

La méthode de préformation de la tension de commande d‟entrée avec une tension de la forme 

demi-sinusoïdale offre une amélioration du rendement de 7 points comparé à un 

fonctionnement en classe F classique avec une tension d‟entrée sinusoïdale. Une amélioration 

de 25 points est obtenue par rapport au cas où l‟impédance de source à 2 fo est égale à 50   

comme le montre la Figure III-18. 
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Figure III-18 Rendement en puissance ajoutée en fonction de la puissance d‟entrée simulée 

pour les trois configurations en entrée (a) (b) (c). 

On peut noter que cette  amélioration du rendement par la réduction du temps d‟ouverture de 

la source de courant contrôlée est ici obtenue sans effectuer de recul de la tension de 

polarisation de grille Vgso vers un fonctionnement en classe B voir même C. Ceci est 

important aux fréquences  micro-ondes pour ne pas avoir un effet de consommation réduite 

bénéfique au détriment d‟une chute du gain en puissance typique d‟un fonctionnement en 

classe C.  Les courbes de la Figure III-19 montrent l‟évolution du rendement en fonction de la 

puissance de sortie. 
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Figure III-19 Rendement en puissance ajoutée en fonction de la puissance de sortie 

simulée pour les trois configurations (a) (b) (c). 
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Il est important maintenant de valider les tendances recherchées et obtenues en simulation par 

des mesures sous pointes de formes d‟ondes temporelles aux accès du transistor en puce. 

IV. Mesure Load-pull avec 2 signaux harmoniques en entrée. 

Dans le chapitre 2, nous avons déjà montré des mesures de formes d‟ondes temporelles dans 

le but de valider finement notre modèle de transistor. On montre dans cette partie des mesures 

du même type faites avec le même banc de caractérisation mais avec une injection de signal à 

l‟harmonique 2 en entrée du transistor sous test. Pour cela un second générateur à 2fo 

synchronisé  sur le générateur à fo est utilisé comme indiqué sur le schéma de la Figure III-20.  

Focus MPT 

Générateur à la 

fréquence fondamentale 

(f0 =2GHz) 

Générateur à la 

2eme harmonique 

2f0=4GHz ATT 

Plans de 

références de 

mesures 

50Ω 

Time domain wave forms LSNA 

a2 a1 b2 b1 

Harmonic tuner 

déphaseur atténuateur 

DUT 

 

Figure III-20 Schéma de principe du banc de mesure load-pull temporel avec injection 

de H2 (4GHz) en entrée. 

On distingue trois  configurations pour l‟excitation d‟entrée : 

 Le générateur à 2fo est désactivé, l‟impédance de source à 2f0 est 50Ω. (cas (a)). 

 Le générateur à 2fo est activé, le signal CW à l‟entrée du transistor est optimisé pour  

avoir une forme demi-sinusoïdale en réglant convenablement l‟atténuateur et le 

déphaseur connectés sur la branche à 2fo du banc (cas c). 

 Une synthèse d‟une impédance de source  en court-circuit  à 2fo est faite en réglant le 

déphaseur et l‟atténuateur à 2fo  correctement pour chaque pas de puissance injectée 

en entrée. Ceci revient à effectuer pour chaque pas de puissance d‟entrée un réglage 

manuel de source pull actif à 2fo (cas b). 

Les mesures des formes temporelles et les performances en puissance du transistor sont faites 

pour les deux configurations d‟impédance de charge harmoniques correspondant 

respectivement à un fonctionnement en classe F et un fonctionnement en classe F
-1

. Le 
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réglage de ces configurations d‟impédance de charge se fait au moyen du tuner multi 

harmonique programmable  de la société Focus Microwave.  

On commence par un fonctionnement en classe F. Les impédances de charge synthétisées   à 

la fréquence fondamentale f0 et aux harmoniques (2f0, 3f0) extrinsèques, c‟est à dire dans les 

plans de mesure des pointes  sont représentées Figure III-21a. 

Les impédances mesurées et épluchées jusqu‟aux accès quasi intrinsèques du transistor en 

utilisant les éléments extrinsèques  du modèle du transistor sont montrées Figure III-21b. 

Classe F 

Impédances intrinsèques 

mesurées  

F0 

2F0 3F0 

Impédances extrinsèques 

mesurées  

F0 3F0 

2F0 

(a) (b) 
 

Figure III-21 Impédances extrinsèques (a) et quasi-intrinsèques (b) pour la classe F. 

Les impédances intrinsèques montrent une faible impédance à 2fo et une haute impédance à 

3fo avec une impédance résistive optimale à la fréquence fondamentale. 

Pour cette configuration d‟impédances de charge, on applique des mesures avec un balayage 

de puissance d‟entrée pour les trois configurations précisées précédemment. Les courbes de 

mesure du rendement en puissance ajoutée en fonction de la puissance de sortie  sont 

montrées Figure III-22. 
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Figure III-22 Rendement en puissance ajoutée de classe F
 
en fonction de la puissance de 

sortie mesurées pour les trois configurations en entrée (a) (b) (c). 

Pour la classe F, les performances montrent qu‟avec une injection appropriée d‟harmonique 2 

on améliore le rendement  sans réduire la puissance de sortie.  Une amélioration de 25 points  

de rendement  est obtenue par une injection active à l‟entrée du transistor comparé au cas 

d‟une impédance de source à 2fo égale à  50Ω. 7 points d‟amélioration de rendement sont  

obtenus si on compare au cas correspondant à une impédance de source à 2fo  proche du 

court-circuit. 

La même procédure de mesure est maintenant appliquée dans le cas d‟un  fonctionnement  du 

transistor en classe F
-1

. Les valeurs des impédances intrinsèques et extrinsèques synthétisées 

sont montrées Figure III-23. 
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Impédances intrinsèques 

mesurées  

  

F0 

3F0 

2F0 

Impédances extrinsèques 

mesurées  

F0 

3F0 

2F0 

(a) (b) 

 

Figure III-23 Les impédances extrinsèques (a) et celles épluchées dans les plans quasi-

intrinsèques (b) pour la classe F
-1

. 

Les impédances intrinsèques montrent une haute impédance à 2fo et une faible impédance à 

3fo avec une impédance résistive optimale à la fréquence fondamentale. 

Les performances en rendement mesurées montrent que l‟injection active de l‟harmonique 2 à 

l‟entrée du transistor réduit la puissance de sortie et il réduit en plus le rendement. 
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Figure III-24 Rendement en puissance ajoutée de classe F
-1

 en fonction de la puissance 

de sortie mesurées pour les trois configurations en entée (a) (b) (c). 
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On trace alors Figure III-25 et Figure III-26, les amplitudes des  composantes de courant et de 

tension de drain mesurées à la fréquence fondamentale et au continu en fonction de la 

puissance d‟entrée pour les deux classes de fonctionnement F et F
-1

. 
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Figure III-25 Courants de drain DC (rouge) et à la fréquence fondamentale (bleu) 

mesurées pour la classe F (A) et classe F
-1

 (B). 
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Figure III-26 Tension drain source à la fréquence fondamentale pour la classe F (A) et 

classe F
-1

 (B). 

La Figure III-25 et la Figure III-26 montrent que  l‟amélioration de PAE en classe F avec la 

préformation de la forme de tension de commande d‟entrée Vgs(t) est due uniquement à la 

réduction du courant DC  Ids0 sans influer sur le courant et la tension de sortie au fondamental 

donc  sans affecter la puissance de sortie. 

La Figure III-25 et la Figure III-26 montrent que pour la configuration en classe F
-1

 la 

préformation de la tension de commande d‟entrée par injection d‟harmonique 2 conduit à une  

réduction  de 3dB de la puissance de sortie par rapport au cas d‟une tension d‟entrée  

sinusoïdale. Cette réduction est clairement identifiée par la diminution  de la composante au 
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fondamentale de la  tension et du courant de drain. (Vds1 et Ids1). En effet une injection de 

tension d‟entrée à l‟harmonique 2 créant naturellement une part de courant de drain à 

l‟harmonique 2 est antagoniste avec une  haute impédance de charge  proche des conditions 

de circuit ouvert donc de courant nul. 

La Figure III-27 et la Figure III-28 présentent les formes temporelles mesurées de la tension et 

courant du drain pour les deux cas extrêmes  à savoir avec l‟injection d‟harmonique 2 

optimale d‟une part et pour une impédance de source égale à 50 ohms d‟autre part. 

0.2 0.4 0.6 0.8 0.0 1.0 

20 

40 

60 

0 

80 

0.0 

0.5 

1.0 

1.5 

-0.5 

2.0 

time, nsec 

V
d

s
(t

) 
q

u
a

s
i-

in
tr

in
s
è

q
u

e
 (

V
) 

Id
s
 (t)  q

u
a

s
i-in

trin
s
è

q
u

e
 (A

) 

(ZS2=50 ohm) (injection de H2) 

Reduction de temps de 

conduction 

(A) Classe F 

 

Figure III-27 Formes temporelles de classe F mesurées pour les deux configurations de 

l‟entrée. 
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Figure III-28 Formes temporelles de classe F
-1

 mesurées pour les deux configurations de 

l‟entrée. 
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Pour la configuration en  classe F, on observe que  le temps de coexistence entre tension et 

courant de drain a été réduit lorsque l‟injection d‟harmonique 2 est mise en œuvre  confirmant 

ainsi l‟analyse théorique et les résultats de simulation. 

Pour la configuration en  classe F
-1

,
 
on observe que l‟injection d‟harmonique 2 en entrée  

génère une forte distorsion des  formes temporelles de tension et de courant de drain. Ces 

déformations qui se traduisent par une diminution de quantité du fondamental  entraînent une 

diminution de la puissance de sortie. 

V. Solution possible de conception d‟amplificateur à haut 

rendement avec préformation de Vgs(t). 

Ce paragraphe est consacré à une étude de topologies possibles pour réaliser une injection 

d‟harmonique 2 à l‟accès grille d‟un transistor. 

V.1. Amplificateur avec contre réaction de la seconde composante 

harmonique. 

V.1.1. Principe de l‟amplificateur : 

Le schéma général de cette technique d‟amélioration de rendement par contre réaction est 

présenté Figure III-29. Dans cette technique, une partie du  signal produit à la fréquence 

harmonique 2 en sortie de  l‟amplificateur de puissance est renvoyé vers l‟entrée. 

50Ω 

IMN 
OMN 

28V 
-2.3V 

L2 C2 ΔL2 

Quasi-classe F 

Vgs(t) 

Vgs0 

50Ω 

 

Figure III-29 Amplificateur avec contre réaction de la seconde composante harmonique. 
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La tension à l‟harmonique 2 injectée en entrée par rétroaction est ajustée en phase en décalant 

la résonance du circuit autour de la fréquence 2Fo  au moyen d‟une quantité  selfique  ΔL. 

La Figure III-30 présente la forme temporelle de la tension grille source aux bornes de la 

capacité Cgs. Le temps de conduction est réduit en ajoutant une quantité de l‟harmonique 2 au 

signal provenant du générateur CW à l‟entrée, ce qui nous permet de trouver la forme demi-

sinusoïdale visée. 
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Figure III-30 Formes temporelles de Vgs (t) pour les deux configurations : 

(a)  Classe F sans préformation de Vgs(t). 

(b) Classe F avec préformation de Vgs(t). 

V.1.2. Circuit d‟amplificateur classe F avec contre réaction à 2f0. 

Une topologie possible du circuit comprenant des éléments distribués est donnée Figure 

III-31. L‟impédance de charge à l‟harmonique 2 qui est proche d‟un court-circuit est un peu 

décalée pour libérer une quantité de tension  qui  est alors réinjectée en entrée. 
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Figure III-31 Circuit de l‟amplificateur classe F préformé par une contre réaction à 2fo. 

La contre réaction à la deuxième harmonique est composée de deux lignes quart d‟onde 

terminées en circuit ouvert et permettant de présenter un circuit ouvert à la fréquence 

fondamentale. Le circuit de la contre réaction présente de même un circuit ouvert à la 

troisième harmonique par une ligne (λ/16) terminée en circuit ouvert pour empêcher les 

composantes du signal de sortie du transistor au fondamental et à la troisième harmonique de 

suivre la contre réaction. Seule une partie du signal de sortie à la deuxième harmonique est 

renvoyée vers l‟entrée du transistor. L‟inconvénient majeur de ce type de circuit est son risque 

d‟instabilité et la présence d‟un nombre important de tronçons de ligne qui limiteront 

forcément beaucoup la bande passante de bon fonctionnement. 

V.2. Solution retenue : utilisation d‟un étage driver. 

Dans cette partie, on cherche à préformer la tension de commande d‟entrée par un étage driver 

fonctionnant en mode saturé pour produire de l‟harmonique 2. Ce driver va permettre la 

préformation de la tension grille source de l‟étage de sortie de puissance. 

Le schéma de principe de l‟amplificateur à deux étages est présenté Figure III-32. Il présente 

un étage driver qui a deux fonctions principales : la première est de délivrer la puissance 
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nécessaire pour le fonctionnement de l‟étage de puissance et la deuxième est de commander 

l‟étage de puissance par une tension grille source de forme demi sinusoïdale. 

Le circuit inter étages doit être un circuit à faible perte. Il doit présenter des impédances de 

charge du driver appropriées pour le fondamental et l‟harmonique 2 .Le driver aura une 

polarisation de drain la plus faible possible (7V dans le cas présent) pour ne pas impacter le 

rendement total. 

D‟autre part pour former correctement la tension Vgs(t) de l‟étage de puissance, un transfert 

approprié  des harmoniques f0 et 2f0  en module et en phase est nécessaire entre l‟accès drain 

intrinsèque du driver et l‟accès grille intrinsèque de l‟étage de puissance. 
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R=500 Ω 

Q1 

Q2 
Vds,d 

Cd 

50Ω 

Vgs,d 

Cd 

50Ω 

Cd 

Circuit entre 

étages à f0, 

2f0, 3f0 

Impédances de 

sortie  optimales 

de classe F 

Adaptation 

de l’entrée 

à fo 

 

Figure III-32 Schéma de principe de l‟amplificateur à 2 étages. 

La gestion de l‟injection d‟harmonique de l‟entrée de l‟étage de puissance peut être prise en 

compte dans la conception d‟un étage driver fonctionnant en mode de saturation et à basse 

tension pour être peu consommant afin de ne pas impacter le rendement global. 

Ce principe de fonctionnement correspond à  l‟utilisation d‟un étage driver opérant en classe 

F
-1

 qui présente à son accès drain une tension de la forme demi-sinusoïdale associé à  un étage 

de puissance opérant en  classe F. C‟est le mélange de ces deux classes de fonctionnement à 

haut rendement qui nous permet d‟améliorer le rendement en puissance ajoutée. 

Une étude de préformation de tension de grille publiée dans [52] et réalisée en technologie 

AsGa à 1.62 GHz  a été mise en œuvre avec un circuit inter-étage dont la topologie est 

montrée Figure III-33.   
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Étage driver Étage de puissance 
Réglage d’amplitude 

et de phase 

 

Figure III-33 Schéma d‟un amplificateur à deux étages publié par « Ingruber » [52]. 

Cette topologie complexe consiste à utiliser des filtres pour séparer et déphaser les 

composantes  harmoniques en sortie du driver et former une tension de grille  adéquate après 

recombinaison en  entrée de l‟étage de puissance. C‟est un principe qui fonctionne forcement 

à bande très étroite. 

Dans la suite, on cherchera à concevoir et réaliser  un circuit inter étage le plus simple 

possible pour viser la plus large bande de fréquence possible ayant une amélioration 

significative de rendement autour de la fréquence centrale de 2 GHz. 

VI. Etude de l‟amplificateur à deux étages : optimisation du circuit 

inter-étages. 

Dans cette partie, on présente le principe de la topologie d‟amplification retenue dont la 

conception va être développée dans le dernier chapitre. 

Le schéma de simulation est présenté Figure III-34: 
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Figure III-34 Schématique de principe de l‟amplificateur à 2 étages. 

Lors de cette étude, le transistor utilisé est celui modélisé et validé en chapitre 2. On utilise le 

même transistor pour les étages driver et de puissance, l‟un à faible polarisation de drain de 

7V, l‟autre à une polarisation de 28V. 

Les impédances de charge de l‟étage de puissance sont fixées aux impédances optimisées en 

II-2, ZL(f0)= 20.5 + j 15.5 ; ZL(2f0)= 1 + j 0 ; ZL(3f0)= 1 +j 18. Un générateur 50Ω est utilisé 

en entrée de l‟amplificateur à la fréquence fondamentale 2GHz. 

L‟étage driver va travailler en classe F
-1

 pour fournir une forme de tension demi-sinus à 

l‟accès grille de l‟étage de puissance. Pour travailler en classe F
-1

, un court-circuit est 

nécessaire à la troisième composante harmonique de drain du transistor driver. L‟impédance 

de charge du transistor driver à la fréquence fondamentale doit être optimisée pour que le  

rendement du transistor driver n‟impacte pas le rendement global. Les résultats de simulation 

des formes d‟ondes temporelles, des cycles de charge à fort niveau et des caractéristiques de 

rendement du montage optimisé (Figure III-34) sont présentés Figure III-35 et Figure III-36. 

La Figure III-35 montre les courbes de rendement en puissance ajoutée (PAE) pour chaque 

étage de l‟amplificateur (driver (a), puissance (b)) ainsi que le rendement global de 

l‟amplificateur de puissance (c). 



 

 

122 
Analyse de l’amélioration des performances en rendement par préformation de la 

tension de commande.  

-20 -10 0 10 20 -30 30 

10 

20 

30 

40 

50 

60 

70 

80 

0 

90 

Pe (dBm) 

P
A

E
 (

%
) 

(a) 

(b) 

(c) 

 

Figure III-35 PAE de l‟étage driver (a), étage de puissance (b) et PAE global (c). 

Le maximum de rendement est obtenu à un point de forte compression de gain résultant de la 

somme des gains de l‟étage driver et de l‟étage de puissance. L‟avantage de ce circuit inter-

étage réside dans sa simplicité pour fabriquer une tension de commande de l‟entrée du 

transistor de puissance avec une forme demi-sinusoïdale. Les résultats montrent que ce circuit 

inter-étage n‟impacte pas le rendement en puissance ajoutée de la totalité de l‟amplificateur. 

La Figure III-36 montre les conditions en gain des différents étages. 
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Figure III-36 Gain de l‟étage driver (a), de l‟étage de puissance (b) et gain global de 

l‟amplificateur (c). 

Les performances de cet amplificateur sont données Figure III-37 pour une fréquence de 

fonctionnement de 2GHz. 85% de rendement de sortie et 80% de PAE sont obtenus à 
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41.8dBm de puissance de sortie pour la totalité de l‟amplificateur de puissance, ce qui valide 

notre étude de préformation de la tension de commande d‟entrée pour gagner en rendement 

sans impacter la puissance de sortie. 
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Figure III-37 Performances de l‟amplificateur à 2 étages avec circuits idéaux d‟adaptation. 

Les formes temporelles simulées de sortie du transistor driver et de l‟entrée du transistor de 

puissance sont montrées Figure III-38. 
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Figure III-38 Tension de drain du transistor driver (a) et tension de grille du transistor de 

puissance (b). 

VII. Conclusion. 

Ce chapitre a montré le fil conducteur de l‟analyse pour effectuer une conception originale 

d‟amplificateur à haut rendement qui va être présentée dans le chapitre 4. 

Un aspect très important de l‟étude a été le travail de caractérisation de formes d‟ondes 

temporelles pour valider les tendances simulées et orienter  l‟étude progressivement vers les 

pistes de conception retenues. 
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CHAPITRE IV CONCEPTION D’UN 

AMPLIFICATEUR A DEUX ETAGES 

INTEGRANT UNE PREFORMATION DE 

TENSION DE GRILLE. 
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I. Introduction: 

Ce chapitre expose la finalisation de ce travail par la conception et la réalisation de deux 

démonstrateurs d‟amplificateurs de puissance à haut rendement. Un premier amplificateur à 

un seul étage classe F avec des circuits d‟adaptation en entrée et en sortie à la fréquence 

fondamentale et aux harmoniques servira de référence. Le deuxième amplificateur comprend 

deux étages contenant un étage driver permettant de fournir la puissance nécessaire pour 

commander l‟étage de puissance et délivrant une tension de commande de forme demi-

sinusoïdale. 

Une étude de stabilité faible et fort niveau est effectuée pour les deux modules amplificateurs 

afin d‟identifier les zones instables et réaliser la stabilisation des circuits. 

Les circuits hybrides des deux étages (hybride d‟entrée et de sortie pour le simple étage, 

entrée sortie et inter-étages de l‟amplificateur à deux étages) sont conçus en utilisant un 

substrat alumine. 

II. Modèles électriques des différents éléments de la conception. 

II.1. Modèle électrique du transistor. 

Pour notre conception, nous utilisons les transistors HEMTs en technologie GaN 

(CGH060015D) de la fonderie Cree dont le modèle a été présenté chapitre II. 

Pour reporter les transistors en puce sur les mics (Microwave integrated circuits), nous 

utilisons des fils de bondings dont les caractéristiques sont: 

- 2 fils de bonding sur la gille de longueur de 600 μm et d‟épaisseur de 25μm. 

- 2 fils de bonding sur le drain de longueur de 600 μm et d‟épaisseur de 25μm. 

Ces fils de connexion sont pris en compte et intégrés dans le modèle du transistor Cree, 

comme indiqué dans le chapitre II, les paramètres [S] sont mesurées par calibrage dans les 

plans des bondings (2 fils de chaque côté). 
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II.2. Capacités de liaison. 

La technologie MIM permet d‟obtenir des valeurs plus élevées de capacités, grâce à 

l‟introduction d‟un diélectrique placé entre les 2 métallisations qui constituent les 2 armatures 

d‟une capacité plan. 

Les capacités de liaison utilisées pour cette conception ont pour valeur de 68pf. Le modèle 

électrique est le suivant : 

C=68pf 

Ls=0.021nH 
Rs 

Rp 
Ruban 

W=200μm 

L=600μm 

 

Figure IV-1 Modèle électrique des capacités de liaison. 

Le modèle électrique (Figure IV-1) est composé d‟une inductance fixe en série, d‟une 

résistance série fonction de la fréquence, d‟une résistance parallèle fonction de la fréquence et 

d‟un ruban en or (ribbon). Ce ruban a pour fonction de relier le haut de la capacité aux pistes 

du circuit. Il a pour longueur L=600μm et pour largeur W=200μm. La capacité sera appliquée 

sur une piste de dimension minimale 500μm / 500μm. Les résistances Rs et Rp ont des 

valeurs qui dépendent de la fréquence. (Figure IV-2) 
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Figure IV-2 Courbes de Rs et Rp de la capacité de liaison. 
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II.3. Self de choc. 

Pour le circuit à deux étages, on est obligé d‟utiliser une self de choc pour amener la 

polarisation de drain de transistor driver. 

Nous utilisons une self ayant 8 spires, décrite par ses paramètres [S] fournis par Thales Alenia 

Space. 

 

Figure IV-3 Self de choc utilisée. 

II.4. Substrat utilisé.  

Le substrat utilisé pour la fabrication des Mics est l‟alumine. 

Ces caractéristiques sont les suivantes : 

Constante 

diélectrique 

Epaisseur du 

substrat H 

perméabilité 

Mur 

Conductivité 

Cond 

épaisseur du 

conducteur T 

tangente de 

perte Tan 

9.9 381 μm 1 4.1e7 5μm 0.0002 

II.5. Circuits de polarisations.  

Les circuits de polarisation ont deux buts : 

- Polariser les transistors. 

- Eviter que le signal RF ne remonte aux alimentations DC. 

Typiquement, des selfs de choc sont utilisées en simulation. Cependant, pour la conception, il 

est préférable d‟éviter d‟utiliser des éléments extérieurs sur les mics dans le but de réduire au 

minimum les dispersions qui peuvent être dues à ces composants. 

Pour remédier à cela, nous utilisons une ligne λ/4 associée à un « papillon ». 
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Polarisation 

CO à f0 

CC à f0 

CC à 2f0 

 

Figure IV-4 Schéma du circuit de polarisation. 

L‟utilisation d‟un papillon permet de réaliser un CC large bande, ce schéma de polarisation 

permet d‟obtenir un CC à 2fo et un CO à fo très près du transistor. 

III. Conception des circuits pour l‟amplificateur classe F un seul 

étage. 

Un amplificateur classe F « classique »  a été conçu afin de servi de référence. L‟impédance 

de charge d‟un classe F est définie idéalement par un CC à l‟harmonique 2 et un CO à 

l‟harmonique 3 et une charge optimale à la fréquence fondamentale. Les harmoniques sont 

alors filtrés et seule la composante à la fréquence fondamentale existe aux bornes de la charge 

de sortie de l‟amplificateur (50Ω). 

En entrée, une adaptation d‟impédance du transistor vers l‟impédance interne du générateur 

RF (50Ω) est réalisée au fondamental. Dans le chapitre 3, on a montré que l‟impédance de 

source passive optimale à l‟harmonique 2 est un CC, cette impédance peut être réalisée avec 

le circuit de polarisation de grille  au plus près du transistor (voir partie II.5). 

L‟amplificateur est conçu en technologie hybride : 1 MIC d ‟entrée et 1 MIC de sortie reliés 

aux transistors par des fils de bonding. L‟ensemble est assemblé dans un boîtier dont les 

dimensions précisés Figure IV-13. 

Le schéma de principe de l‟amplificateur à un seul étage est donné Figure IV-5. 
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Vds0,1=28V Vgs0,1=-2.3V 

Q1 

Cd 

50Ω 

Circuit 

d‟entrée 

à fo, 2fo 

Circuit de charge 

Classe F 

à fo, 2fo, 3fo 

50Ω 

Cd 

 

Figure IV-5 Schéma de principe de l‟amplificateur à un étage. 

III.1. Circuit hybride de sortie. 

Le circuit de sortie réalise une adaptation d‟impédance type classe F qui présente sur le drain 

du transistor un CC à 2f0, CO à 3f0 et une impédance optimale de (20+12j)Ω. 

La Figure IV-6 représente le circuit d‟adaptation en sortie de l‟amplificateur classe F. 

CC à 2f0 

CO à 3f0 

ZL,opt(f0) 

Vds0=28V 

Cd=68pf 

50Ω 

4


4


12


ZC1 

ZC2 

ZC3 

ZC2 

0.2mm 

Zc=50Ω 

Ruban 

200μm 

400μm 

Fils de bonding 

25μm 

600μm 
Plan de drain 

du transistor 

 

Figure IV-6 Circuit de charge classe F. 

 On peut notamment observer : 

 Le court-circuit à 2f0 est assuré par la ligne  d‟impédance caractéristique 

(ZC1=50Ω), plus près du drain du transistor grâce à une rotation de  du court-

circuit résultant du papillon à 2f0, cette même partie de circuit présente une haute 

impédance à f0 et 3f0.Figure IV-7(A). 
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 Le circuit ouvert ou la haute impédance est assuré à 3fo par un stub  qui 

ramène un CC à 3fo, transformé en CO par une ligne  Figure IV-7(B). 

CO à 3f0 

4


12


ZC2 

ZC3 

ZC2 

0.2mm 

CC à 3f0 

CC à 2f0 

Vds0=28V 

4


ZC1 

CC à f0 

CC à 2f0 

CO à 2f0 

(A) (B) 
 

Figure IV-7 Circuit à 2f0 (A), circuit à 3f0 (B). 

 L‟adaptation sur 50 ohms de la sortie réalisée par l‟optimisation des impédances 

caractéristiques des lignes (ZC2=46.37Ω, ZC3=63.56Ω). 

Des simulations électromagnétiques de ce circuit ont été effectuées afin de valider les modèles 

électriques des lignes du simulateur ADS. 
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Figure IV-8 Comparaison des paramètres [S] simulés électriquement et 

électromagnétiquement de l‟hybride de sortie. 

Le Mic hybride de sortie finalisé est présenté Figure IV-9. 

Plage d’accueil de 

capacité de liaison 

Polarisation DC  

de drain 

Distance état initial conçu 

 

Figure IV-9 Hybride de sortie. 

III.2. Circuit hybride d‟entrée. 

Le circuit d‟entrée réalise deux fonctions : 
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 L‟adaptation de l‟entrée du transistor qui a une impédance d‟entrée de (2-8j)Ω 

vers 50 Ω. 

 Un court-circuit à l‟harmonique 2 pour l‟amélioration de la PAE de 

l‟amplificateur. Ce court-circuit est assuré par la ligne  plus près de la grille du 

transistor. 

Vgs0=-2.3V 

Cd=68pf 

4


4


ZC,in1 

ZC,in2 

ZC,in3 

θin3 

ZC,in2 

0.2mm 

Zc=50Ω 

Entrée RF 

ZC,in4 

θin4 

*

eZ

Plan de grille 

du transistor 

 

Figure IV-10 Circuit d‟entrée. 

L‟adaptation de l‟entrée du transistor à 50 Ω se fait par l‟optimisation des paramètres (ZCin2 = 

10Ω, ZCin3 = 22.2 Ω, θin3 = 32°, ZCin4 = 28 Ω, θin4 = 26°) pour obtenir une impédance de source 

égale à l‟impédance d‟entrée conjuguée (Z
*
e) à la fréquence fondamentale. 

Comme pour l‟hybride de sortie, des simulations quasi 3D Momentum sont réalisées afin de 

valider une très bonne concordance des paramètres [S] simulés électriquement et 

électromagnétiquement de l‟hybride d‟entrée. 
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Figure IV-11 Comparaisons des paramètres [S] simulés électriquement et 

électromagnétiquement de l‟hybride d‟entrée. 

Le Mic hybride de l‟entrée finalisé est présenté Figure IV-12. 

Plage d’accueil de 

capacité de liaison 

 

Figure IV-12 Hybride d‟entrée. 



 

 

135 
Conception d’un amplificateur à deux étages intégrant une préformation de tension de 

grille.  

III.3. Amplificateur conçu. (Simulation électromagnétique - Momentum). 

La connexion de la puce sur les circuits hybrides est réalisée avec 4 bondings de longueur 

600μm. 

3
3
 m

m
 

18.7 mm 

Mic de sortie 

Mic d’entrée 

Connecteur SMA 

Sortie RF 

Connecteur SMA 

Entrée RF 

Perle DC 

Vdso 

Perle DC 

Vgso 

Tab 

RC de stabilité 

Cstab2 Rstab2 

Cstab1 Rstab1 

 

Figure IV-13 Schéma des hybrides de l‟amplificateur à un seul étage. 

III.4. Résultats de simulations. 

Dans un premier temps nous allons simuler cet amplificateur à l‟aide du modèle du transistor 

GaN décrit dans le chapitre II. 

L‟amplificateur est polarisé en classe AB (Vgso = -2.3V et Vdso = 28V (Idso=200mA)). 

La fréquence de travail est de 2 GHz. 
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III.4.1. Simulations paramètres [S]. 

Dans un premier temps, des simulations petit signal de l‟ensemble du circuit ont été réalisées 

et sont exposées Figure IV-14, Figure IV-15 et Figure IV-16. 
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Figure IV-14 Coefficient de réflexion en entrée. 
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Figure IV-15 Coefficient de réflexion en sortie. 
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Figure IV-16 Gain petit signal. 
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Les résultats montrent que l‟amplificateur est bien adapté sur 50Ω en entrée et en sortie à la 

fréquence de travail de 2GHz. En effet les coefficients de réflexion en entrée et en sortie sont 

inférieurs à -12 dB, alors que le gain est quant à lui maximum (18dB) autour de la fréquence 

de travail. 

III.4.2. Simulations en puissance. 

Des simulations en régime fort signal ont été effectuées à partir du modèle non linéaire des 

composants actifs (chapitre 2). L‟amplificateur est polarisé en classe AB profonde 

(Vdso=28V, Vgso=-2.3V). 

Les performances de l‟amplificateur pour son mode de fonctionnement visée sont déterminées 

à 2 dB de compression de gain (Figure IV-17). Un niveau acceptable de -20dB est obtenu 

pour les coefficients de réflexion aux fermetures de l‟amplificateur. 
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Figure IV-17 Coefficient de réflexion en entrée en fonction de la puissance d‟entrée à 2GHz. 

Les simulations ont été réalisées pour une puissance d‟entrée variant de 0 à 34dBm. La Figure 

IV-18 recense les résultats en puissance simulés obtenus en milieu de bande à la fréquence de 

2GHz. Nous pouvons relever un gain linéaire de 18dB, une puissance de sortie de 41.9 dBm 

au point maximum du rendement en puissance ajoutée de 68%. Le rendement de drain de cet 

amplificateur s‟élève à un maximum de 76%.  
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Figure IV-18 Performances simulées de l‟amplificateur à un seul étage. 

III.4.3. Simulations en fréquence. 

Un signal CW est balayé en fréquence entre 1.5 et 2.2 GHz. Malgré la large bande de gain, un 

bon rendement de plus de 64% est obtenu dans la bande 1.9-2.08 GHz (Figure IV-19). 
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Figure IV-19 Performances simulées de l‟amplificateur en fonction de la fréquence. 

Une bande passante de l‟ordre de 12% est obtenue avec une PAE supérieure à 60%. 

La Figure IV-19 montre que le PAE décroit fortement au-delà de la fréquence 2.08GHz, cet 

effet est due à la zone d‟impédance de source non optimum pour la PAE qui est très proche de 
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la zone optimale donc une petite erreur de conception sur le ligne quart d‟onde de polarisation 

d‟entrée qui nous permet de réaliser un CC à 2fo impacte la PAE dans la bande souhaitée. 

L‟impédance optimale d‟entrée à 2fo présentée au niveau du transistor est très proche de la 

zone non optimale de PAE (voir chapitre 3). 

III.4.4. Tableau de synthèse des simulations. 

Fréquence (GHz) PAE (%) Ps (dBm) Gain disponible (dB) 

1.8 59 41.8 13.1 

1.9 65 42 13 

2 68 41.8 12.8 

2.1 62 41.7 12.7 

2.2 48 40.5 11.5 

Tableau IV-1 Tableau de synthèse des simulations. 

III.5. Etude de la stabilité. 

III.5.1. Stabilité petit signal : facteurs K et b. 

L‟analyse de la stabilité petit signal est effectuée à partir des paramètres [S] de l‟amplificateur 

et ne reflète qu‟une approche globale et linéaire de la stabilité. Cette analyse ne permet pas, 

par exemple, d‟identifier une oscillation interne au circuit qui serait invisible depuis ses accès 

externes. Ce test de stabilité, s‟il se révèle correct, ne garantit pas la stabilité absolue du 

circuit. En revanche cette analyse peut révéler une instabilité qu‟il faudra traiter.[87] 

Pour qu‟un amplificateur soit considéré comme inconditionnellement stable, il faut que le 

facteur K soit supérieur à 1 et le facteur b supérieur à 0 sur la bande de fréquence voulue. 

Pour stabiliser l‟amplificateur, des réseaux RC ont été introduits au niveau du circuit de 

polarisation d‟entrée. Dans notre cas nous avons utilisé une résistance série en technologie 

couche mince de valeur 30 ohms et des capacités parallèles de 100 pf et 1 nf (Figure IV-20). 



 

 

140 
Conception d’un amplificateur à deux étages intégrant une préformation de tension de 

grille.  

Vers grille du 

transistor  
 

Figure IV-20 Conception des circuits de polarisation comprenant le circuit RC de 

stabilisation. 

Les résultats de l‟analyse faible niveau de stabilité sont donnés Figure IV-21. 
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Figure IV-21 Facteur de stabilité K et B après stabilisation. 

III.5.2. Stabilité non-linéaire. 

Stabilité non-linéaire par identification de la réponse fréquentielle en boucle fermée 

(Technique d’analyse STAN). 

Cette méthode d‟analyse de la stabilité a été mise au point par le CNES en collaboration avec 

l‟Université du Pays Basque [96]. Elle se caractérise en deux étapes : 

Première étape : Obtention de la réponse fréquentielle du circuit autour de son régime établi 

c‟est à dire en présence d‟un signal fort niveau. 



 

 

141 
Conception d’un amplificateur à deux étages intégrant une préformation de tension de 

grille.  

Deuxième étape : Extraction de l‟information relative à la stabilité. 

Une perturbation de courant RF (petit signal) est introduite en parallèle sur un nœud « grille 

du transistor » du circuit à analyser, et on mesure l‟impédance observée pour la perturbation 

de courant en balayant la fréquence de perturbation. 

Pour l‟amplificateur à un seul étage la perturbation est appliquée sur la grille du transistor et 

on calcule la réponse fréquentielle en boucle fermée, associée à un nœud “n” du circuit. 
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Figure IV-22 Mise en parallèle d‟une perturbation pour l‟analyse de stabilité non linéaire. 

 

La Figure IV-23 résume l‟identification des pôles et des zéros réalisée grâce à la méthode 

STAN. L‟ensemble des pôles et des zéros se situe à gauche de l‟axe des ordonnées validant la 

stabilité de l‟amplificateur. 
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Figure IV-23 Analyse de stabilité non linéaire avec le logiciel STAN. 

Analyse de la stabilité non-linéaire par introduction d’une perturbation en boucle ouverte. 

Cette analyse appelée aussi « méthode du gain de retour » a été élaborée par XLIM [73]. Le 

principe est d‟insérer une perturbation au niveau du modèle intrinsèque du transistor. Ensuite 

le gain en boucle ouverte est calculé en présence du signal de forte puissance. 

Gain en boucle ouverte : 

 

A une fréquence donnée, le système est considéré instable lorsque le module du gain en 

boucle ouverte est supérieur à 1 (0dB) et sa phase passe par zéro avec une pente négative. 
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Figure IV-24 Circuit de l‟amplificateur un étage finalisé. 

La Figure IV-25 présente les résultats obtenus grâce à l’analyse en boucle ouverte lorsque 

l‟amplificateur est stabilisé. Cette analyse a été effectuée avec un balayage de puissance 

d‟entrée de faible à fort niveau pour obtenir l‟information sur la stabilité de l‟amplificateur sur 

différentes puissance d‟entrée. 
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Figure IV-25 Module et phase de la fonction de transfert de la perturbation après 

stabilisation. 
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Sur la totalité de bande observée, le système est stable car le gain de retour de la perturbation 

injectée sur la grille du transistor est toujours inférieur à 1 (0 dB). 

III.6.  Résultats expérimentaux de l‟amplificateur un seul étage. 

L‟amplificateur à un étage classe F adapté en entrée et sortie fabriqué par Thales Alenia Space 

est représenté Figure IV-26. 

Une première étape de réglage a été réalisée à TAS. Les mesures en puissance avec extraction 

des formes d‟ondes temporelles sont réalisées au sein du laboratoire XLIM de Limoges. 

Les mesures sont faites avec le banc LSNA de Xlim Limoges sur les fréquences 1.8, 1.9, 2, 

2.1 et 2.2 GHz en balayant la puissance d‟entrée. Les performances sont mesurés dans les 

plans coaxiaux d‟entrée et de sortie de l‟amplificateur 

 

Figure IV-26 Démonstrateur de l‟amplificateur classe F de référence. 

III.6.1. Mesures en puissance 

La Figure IV-27 représente des mesures CW à la fréquence de 2 GHz. 
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La polarisation de l‟amplificateur est : Vgso = -2.3 V, Vdso = 28V. 

10 

13 

16 

19 

22 

25 

28 

31 

34 

37 

40 

43 

20 

25 

30 

35 

40 

45 

50 

55 

60 

65 

70 

13 14 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25 26 27 28 29 30 

PAE (%) Ps (dBm) Gp (dB) 

P
A

E
 (

%
) 

P
s (d

B
m

) , G
p

 (d
B

) 

Pe (dBm) 
 

Figure IV-27 Performances de l‟amplificateur à un étage à 2 GHz 

Un maximum du rendement en puissance ajoutée de 66% a été obtenu à 29dBm de puissance 

d‟entrée, 41.8 dBm de puissance de sortie et de 18dB de gain petit signal. 

III.6.2. Mesures en fonction de la fréquence 

Les mesures sont faites autour de la fréquence centrale 2GHz. La Figure IV-28 montre les 

performances mesurées de l‟amplificateur à un étage sur la bande de fréquence 1.8–2.2 GHz. 

Trois points de compression de gain 2, 3 et 4 dB sont affichés dans cette figure. 

Le gain en puissance disponible de l‟amplificateur reste à sa valeur entre 12.5 à 13 dB (à 4dB 

de compression) dans la bande mesurée (1.8-2.2GHz), un rendement en puissance ajouté de 

plus de 60% est obtenu entre 1.9 et 2.1 GHz. A 2.2 GHz, une diminution de PAE a lieu à 

cause de l‟adaptation passive d‟impédance à 2fo. 



 

 

146 
Conception d’un amplificateur à deux étages intégrant une préformation de tension de 

grille.  

10 

14 

18 

22 

26 

30 

34 

38 

42 

42 

46 

50 

54 

58 

62 

66 

70 

74 

PAE (%) (Pe=25dBm) 

PAE (%) (Pe=26dBm) 

PAE (%) (Pe=27dBm) 

Pout (dBm) (Pe=25dBm) 

Pout (dBm) (Pe=26dBm) 

Pout (dBm) (Pe=27dBm) 

Gain (dBm) (Pe=25dBm) 

Gain (dBm) (Pe=26dBm) 

Gain (dBm) (Pe=27dBm) 

P
A

E
 (

%
) 

 
P

s
 (d

B
m

) , G
a

in
 (d

B
) Gain 

PAE 

PS 

fréquence (GHz)  

Bande passante 

 

Figure IV-28 Performances de l‟amplificateur en fonction de la fréquence. 

IV. Conception des circuits pour l‟amplificateur à deux étages. 

Dans ce démonstrateur, un étage driver permet de commander l‟étage de sortie avec un signal 

Vgs(t) de forme temporelle demi-sinus. 

Cet amplificateur se compose de trois hybrides, le circuit d‟entrée qui permet d‟adapter 

l‟entrée du transistor driver à fo, un circuit inter-étages qui réalise l‟adaptation entre les deux 

transistors (driver et de puissance). 

Finalement un circuit hybride de sortie qui réalise l‟adaptation de transistor de l‟étage de 

puissance et assure leur fonctionnement en classe F. Ce Mic est similaire à celui utilisé pour 

l’amplificateur à un étage. 
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Figure IV-29 Schéma de principe de l‟amplificateur à deux étages. 

IV.1. Circuit hybride inter étages. 

Pour former une tension Vgs(t) de forme demi-sinusoïdale pour améliorer la PAE de l‟étage 

de puissance et la PAE globale de l‟amplificateur, le circuit inter-étage doit présenter de 

faibles pertes et un transfert de puissance optimal aux harmoniques (fo et 2fo). 

On réalise un driver en classe F
-1

 qui pilote un étage de sortie classe F. Pour le driver en classe 

F
-1

, l‟impédance à 3fo doit être court-circuitée, le court-circuit à 3fo est assuré par un stub 

λ/12 relié à la self de choc bobinée (Figure IV-30 et Figure IV-51). 

Les paramètres Z1=50 Ω, Z2=13 Ω, Z3=19 Ω et θopt=36.1° sont optimisés pour réaliser un 

compromis entre d‟une part le PAE de l‟étage driver et le PAE complet de l‟amplificateur et 

la forme demi-sinusoïdale de la tension de commande d‟entrée. 

La polarisation de drain du transistor driver est assurée par une self de choc reliée au stub 

λ/12. La polarisation de grille du transistor de puissance est assurée en utilisant une forte 

résistance de 500 ohms, le courant DC de grille étant négligeable. 
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Figure IV-30 Circuit inter-étages 
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L‟hybride inter-étage a été simulé en simulation électromagnétique avec Momentum pour 

comparer les paramètres [S] du circuit avec des modèles électriques de lignes. 
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Figure IV-31 Comparaison des paramètres [S] simulés électriquement et 

électromagnétiquement de l‟hybride entre les 2 étages. 

Le Mic hybride de circuit inter-étage finalisé est présenté Figure IV-32. 
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Figure IV-32 Mic inter-étages. 

IV.2. Circuit hybride d‟entrée. 

Ce circuit permet l‟adaptation de l‟impédance d‟entrée du transistor driver à 50Ω de 

l‟impédance de source. La polarisation est amenée par une ligne quart d‟onde à la fréquence 

fondamentale. L‟adaptation de l‟entrée du transistor à 50 Ω se fait par l‟optimisation des 

paramètres (ZCin1 = 50 Ω, ZCin2 =14 Ω, ZCin3 =42.5 Ω, θin3 = 21.77°, ZCin4 =14 Ω, θin4 =12°). 
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Figure IV-33 Circuit d‟entrée de l‟amplificateur à 2 étages. 
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L‟hybride de l‟entrée de l‟amplificateur à 2 étages a été simulé en simulation 

électromagnétique avec Momentum pour comparer les paramètres [S] du circuit avec des 

modèles électriques de lignes. 
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Figure IV-34 Comparaison des paramètres [S] simulés électriquement et 

électromagnétiquement de l‟hybride d‟entrée de l‟amplificateur à 2 étages. 

Le Mic hybride de circuit inter-étage finalisé est présenté Figure IV-35. 
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Figure IV-35 Mic d‟entrée. 

IV.3. Amplificateur conçu. (Simulation électromagnétique - Momentum). 

47.36 mm 

18.7 mm 

Mic de sortie 

Mic d’entrée 

Connecteur SMA 

Sortie RF 

Connecteur SMA 

Entrée RF 

Tab 

Mic inter-étage 

Tab 

 

Figure IV-36 Schéma des hybrides de l‟amplificateur à deux étages. 
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IV.4. Résultats de simulations 

IV.4.1. Simulations paramètres [S]. 

Dans un premier temps, des simulations petit signal de l‟ensemble du circuit ont été réalisées 

et sont exposées Figure IV-37, Figure IV-38 et Figure IV-39. 
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Figure IV-37  Coefficient de réflexion en entrée. 
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Figure IV-38 Coefficient de réflexion en sortie. 
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Figure IV-39 Gain petit signal. 
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Les résultats montrent que l‟amplificateur est bien adapté sur 50Ω en entrée et en sortie à la 

fréquence de travail de 2GHz. En effet les coefficients de réflexion en entrée et en sortie sont 

inférieurs à -12 dB, alors qu‟un gain de 28dB est attient autour de la fréquence de travail. 

IV.4.2. Simulations en puissance. 

Des simulations en régime fort signal ont été effectuées à partir du modèle non linéaire des 

composants actifs (chapitre 2). L‟amplificateur est polarisé en classe AB profonde 

(Vdso2=28V, Vgso2 = -2.3 V) pour l‟étage de puissance et pour l‟étage driver (Vdso1 = 7V, Vgso1 

= -2V). 

Les simulations ont été réalisées pour une puissance d‟entrée variant de-5 à 29dBm. La Figure 

IV-40 recense les résultats en puissance simulés obtenus en milieu de bande à la fréquence de 

2GHz. Nous pouvons relever un gain linéaire de 28dB, une puissance de sortie de 41.9 dBm 

au point maximum du rendement en puissance ajoutée de 71.5%. Le rendement de drain de 

cet amplificateur s‟élève à un maximum de 80%.  
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Figure IV-40 Performances simulées de l‟amplificateur à deux étages. 

Les cycles de charge des deux étages sont présentés Figure IV-41. Ainsi que les formes 

temporelles simulées de sortie du transistor driver et l‟entrée du transistor de puissance sont 

présentés Figure IV-42. 
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Figure IV-41 Cycles de charge des transistors driver (a) et de puissance (b). 

Une réduction du temps de conduction est observable sur le cycle de charge de transistor de 

l‟étage de puissance qui ressemble à celui d‟un amplificateur polarisé en classe C profond. 
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Figure IV-42 Formes temporelles de la tension de drain du transistor driver (a) et de la 

tension de grille du transistor de puissance (b). 

IV.4.3. Simulations en fréquence. 

Un signal CW est balayé en fréquence entre 1.5 et 2.2 GHz. 
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Figure IV-43 Performances simulées de l‟amplificateur en fonction de la fréquence. 
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Le rendement en puissance ajoutée de l‟amplificateur à deux étages est amélioré de quelque 

points comparé avec l‟amplificateur simple étage. 

Une bande passante de l‟ordre de plus de 20% est obtenue avec une PAE supérieure à 60%. 

La Figure IV-43 montre que le PAE est moins sensible à l‟entrée de l‟étage de puissance 

comme c‟est le cas dans le simple étage et une amélioration de PAE est apportée sur une 

bande de plus de 20 points autour de la fréquence centrale 2GHz. 

Une amélioration importante de PAE en utilisant un amplificateur à 2 étages apparaît à 

2.1GHz et aussi plus à 2.2 GHz. A cette plage de fréquence entre 2.1 et 2.2 GHz, le temps de 

conduction du transistor dans le module un étage augmente entrainant à une chute de PAE due 

à l‟augmentation du temps de coexistence de la tension / courant de drain. Ceci est clairement 

mis en évidence par la simulation des formes temporelles de Vgs(t) dans les deux modules 

Figure IV-44. 
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Figure IV-44 Forme de la tension de grille source en fonction de fréquence. 
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IV.4.4. Tableau de synthèse des simulations. 

Fréquence (GHz) PAE (%) Ps (dBm) Gain (dB) 

1.8 60 42.1 20.1 

1.9 68 41.9 19.9 

2 71 41.8 19.8 

2.1 72 41.5 19.5 

2.2 64 40.5 18.5 

Tableau IV-2 Tableau de synthèse des simulations. 

IV.5. Etude de la stabilité. 

La même étude de stabilité que pour l‟amplificateur à un étage a été effectuée sur la version à 

2 étages. 

Le circuit d‟entrée de l‟amplificateur à 2 étages est en Figure IV-45 montre l‟insertion des 

éléments Rstab1, Cstab1, Rstab2, Cstab2, réglés pour stabiliser l‟amplificateur. 
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2in
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4


Zin1 

4


Rstab2 

Cstab2 

Vgs0,d=-2.0V 

RC de stabilité 
 

Figure IV-45 Circuit finalisé après stabilisation 

Les résultats de l‟analyse de stabilité linéaire (facteur K et B) sont donnés Figure IV-46. 
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Figure IV-46 Facteurs de stabilité linéaires. 

Pour l‟amplificateur à 2 étages la perturbation est appliquée premièrement sur le transistor de 

puissance et on calcule la réponse fréquentielle en boucle fermée linéarisée (H0(jws)), associée 

à un nœud “n” du circuit. Puis le même principe sur le transistor driver. (Figure IV-47). 
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Figure IV-47 Mise en parallèle d‟une perturbation pour l‟analyse de stabilité non linéaire de 

l‟amplificateur à 2 étages. 

L‟analyse de stabilité non linéaire a été faite avec STAN et la méthode de l‟injection de 

perturbation en boucle ouverte. Dans les deux cas l‟injection de la perturbation a été effectuée 

en deux étapes (Figure IV-47):  



 

 

158 
Conception d’un amplificateur à deux étages intégrant une préformation de tension de 

grille.  

 Injection sur la grille du transistor de puissance. Les résultats sont décrits figures 

(Figure IV-48, Figure IV-49). 

 Injection sur la grille du transistor driver. Les résultats sont décrits Figure IV-50. 
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Figure IV-48 Analyse de stabilité non linéaire avec STAN (injection de perturbation sur la 

grille du transistor de puissance). 
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Figure IV-49 Module et phase de la fonction de transfert de la perturbation après stabilisation. 

(Injection de perturbation sur la grille du transistor de puissance). 
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Figure IV-50 Analyse de stabilité non linéaire avec STAN (injection de perturbation sur la 

grille du transistor driver). 
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IV.6. Résultats expérimentaux – comparaison des deux amplificateurs 

conçus. 

L‟amplificateur à deux étages fabriqué par Thales Alenia Space est représenté Figure IV-51. 

Vds0,2 

Vds0,1 Vgs0,2 Vgs0,1 

 

Figure IV-51 Démonstrateur de l‟amplificateur à 2 étages. 

IV.6.1. Mesures en puissance 

La Figure IV-52  représente des mesures CW à la fréquence de 2 GHz. 

Les polarisations de l‟amplificateur sont :  

 Pour le transistor driver : Vgso,1=-2.0 V ; Vdso,1=7V. 
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 Pour le transistor de puissance : Vgso,2=-2.30 V ; Vdso,2=28V. 

La mesure à 2GHz de ce module montre une amélioration du rendement en puissance ajoutée 

PAE de 4 points comparé au module simple étage classe F, associée à une augmentation de 10 

dB du gain en puissance.  

Un maximum de PAE de 69.5% est obtenue à 41.8 dBm de puissance de sortie et un gain en 

puissance disponible bas niveau de 29dB. 
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Figure IV-52 Performances de l‟amplificateur  à 2 étages. 

IV.6.2. Mesures en fonction de la fréquence 

Les mesures sont faites autour de la fréquence centrale 2GHz. La Figure IV-53 montre les 

performances mesurées de l‟amplificateur à 2 étages entre 1.8–2.2 GHz. Trois points de 

compression de gain 2, 3 et 4 dB sont affichés dans cette figure. 
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Figure IV-53 Performances de l‟amplificateur en fonction de la fréquence. 

Un avantage du montage à 2 étages est de garder un bon PAE sur une bande de fréquence plus 

importante comparativement au module un étage présenté partie III. 

IV.6.3. Analyse comparative des deux modules conçus. 

L‟intérêt premier d‟utiliser un amplificateur à deux étages est d‟augmenter le gain en 

puissance par rapport à un amplificateur à simple étage. 

Les études de préformation de Vgs(t) par injection de l‟harmonique 2 à l‟entrée de l‟étage de 

puissance ont été démontré un avantage à garder une forme temporelle de tension demi-sinus 

sur une large bande de fréquence, ce qui règle le problème d‟une adaptation passive à 

l‟harmonique 2 en entrée par un stub λ/4. 

La Figure IV-54 présente une comparaison des performances mesurées des deux modules. 

Une amélioration de 3 point de PAE à la fréquence fondamentale 2GHz avec une 

amélioration de la bande utile (pour laquelle la PAE est supérieure à 60% autour de 2GHz) 

sur laquelle la PAE monte à plus de 60% tout en conservant une puissance de sortie de 

41.8dBm. 
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Figure IV-54 Comparaison des deux modules. 

Sur la bande de fréquence analysée, on note que le gain et la puissance de sortie restent 

quasiment constants. Pour les deux amplificateurs, la puissance de sortie est identique. 

L‟amplificateur à 2 étages présente un gain amélioré d‟environ 9dB. La différence essentielle 

entre les deux circuits réside dans les performances en rendement. Le circuit à 2 étages 

présente un rendement supérieur sur l‟ensemble de la bande de fréquence. Aux extrémités de 

bande il est encore supérieur à 60% et présente un maximum de 69% à la fréquence centrale, 

soit 3 à 4 points de plus que le circuit à un seul étage. 

L‟introduction du driver a donc bien permis d‟augmenter le rendement global de 

l‟amplificateur tout en bénéficient d‟un gain élevé. Par ailleurs, le driver permet d‟élargir la 

bande passante du circuit comparativement au simple étage. Cet effet est analysé grâce aux 

formes temporelles mesurées dans le paragraphe suivant. 
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V. Mesures des formes temporelles avec sonde à haute impédance. 

V.1. Description du banc de mesure. 

Les mesures de forme d‟onde temporelles sont faites en utilisant le banc LSNA de Limoges. 

Les formes temporelles intrinsèques des tensions d‟entrée et de sortie de transistor sont 

prélevées à l‟aide d‟une sonde haute impédance qui nous permet de mesurer au plus près du 

transistor. 

Le schéma simplifié du banc est donné Figure IV-55. 

Générateur à 

la fréquence 

fondamental 

Plans coaxiaux 

50Ω 

Mesures des formes 

temporelles LSNA 

a2 a1 b2 
b1 

Vgs0 Vds0 

TOP 

amplificateur 
DUT 

HIP 

Switch 

 

Figure IV-55 Schéma simple du banc de mesure.[95] 

La photo du positionnement de sonde haute impédance qui nous a permis de mesurer la forme 

de tension Vgs(t) et Vds(t) pour les deux modules est présenté Figure IV-56. 
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Figure IV-56 Mesure de formes d‟ondes temporelles avec sonde haute impédance. 

La mesure des formes temporelles permet de valider l‟étude théorique. D‟une part, on valide 

le bon fonctionnent des amplificateurs en classe F par une mesure de la tension de drain du 

transistor, d‟autre part, la forme temporelle de la tension de grille du transistor et le temps de 

conduction de chaque transistor. 

Le banc a été calibré à trois fréquences 1.9, 2 et 2.1GHz pour observer la variation des 

tensions de grille et de drain dans la bande de fonctionnement. 

V.2. Formes temporelles mesurées sur le module à un étage. 

Il est intéressant d‟observer les formes d‟ondes temporelles associées aux mesures des 

performances données dans la partie III.5 pour les fréquences 1.9, 2, 2.1GHz. 

Vds (t) Vgs (t) 
 

Figure IV-57 Plans de mesures avec sondes haute impédance. 
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Les courbes Figure IV-58 et Figure IV-59 montrent la comparaison simulation/mesure de la 

tension de drain, et la tension de grille à la fréquence 1.9GHz. 
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Figure IV-58 Tension de drain en fonction du temps à 3dB de compression de gain à la 

fréquence 1.9GHz. 
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Figure IV-59 Tension de grille en fonction du temps à 3dB de compression de gain à la 

fréquence 1.9GHz. 
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Les courbes  Figure IV-60 et Figure IV-61 donnent la tension de drain, et la tension de grille à 

la fréquence fondamentale 2GHz. 
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Figure IV-60 Tension de drain en fonction du temps à 3dB de compression de gain à la 

fréquence 2GHz. 
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Figure IV-61 Tension de grille en fonction du temps à 3dB de compression de gain à la 

fréquence 2GHz. 
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On remarque que la forme temporelle de tension de drain n‟est pas parfaitement quasi carrée 

(classe F), ceci est dû à la difficulté de tuner finement le module pour réaliser une haute 

impédance intrinsèque à l‟harmonique 3 (ligne λ/12  dans la Figure IV-6). 

Ce petit décalage de l‟impédance de l‟harmonique 3 n‟influe cependant pas sur la PAE de 

l‟amplificateur. 

Les courbes  Figure IV-62 et Figure IV-63 donnent la tension de drain, et la tension de grille à 

la fréquence fondamentale 2.1GHz. 
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Figure IV-62 Tension de drain en fonction du temps à 3dB de compression de gain à la 

fréquence 2.1GHz. 
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Figure IV-63 Tension de grille en fonction du temps à 3dB de compression de gain à la 

fréquence 2.1GHz. 
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L‟ensemble de ces résultats met en évidence une bonne concordance entre les mesures et les 

simulations. 

V.3. Formes temporelles mesurées sur le module deux étages. 

La mesure des formes temporelles est effectuée dans trois plans afin d‟obtenir la tension de 

drain des étages driver et de puissance ainsi la tension de grille du transistor de puissance. 

L‟objectif est de valider si la préformation de Vgs (t) a lieu en entrée du transistor et que 

l‟amélioration de PAE dans la bande est liée à la réduction du temps de conduction du 

transistor par une forme de Vgs(t) demi-sinus. 

Les tensions de drain de chaque transistor sont indiquées dans les figures suivantes dans les 

plans de sortie de transistor driver (1), en entrée du transistor de puissance (2) et en sortie du 

transistor de puissance (3). 

Ces plans de mesure (1, 2 et 3) sont affichés Figure IV-64.  

(3) 

Sortie de Q2  

Vds 

(1) 

Sortie de Q1  

Vds,driver 

(2) 

Entrée de Q2 

Vgs 

 

Figure IV-64 Photo de l‟amplificateur en cours de mesure avec la sonde HIP. 

Les courbes Figure IV-65 et Figure IV-66 donnent les tensions de drain du transistor driver 

(a) et transistor de puissance (b), et la tension de grille du transistor de puissance à la 

fréquence fondamentale 1.9GHz. 
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Figure IV-65 Tension de drain en fonction du temps du transistor driver (a) et du transistor de 

puissance (b) à 3dB de compression de gain. 
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Figure IV-66 Tension de grille en fonction du temps du transistor de puissance dans le plan de 

mesure (a) et épluchées au plan intrinsèque (b) à 3dB de compression de gain. 

La forme temporelle de la tension de grille à la fréquence 1.9GHz est un demi-sinus, le temps 

de conduction est réduit et le rendement est amélioré Figure IV-53. 

Les courbes Figure IV-67 et Figure IV-68 donnent les tensions de drain du transistor driver 

(a) et transistor de puissance (b), et la tension de grille du transistor de puissance au plan de 

mesure (a) et au plan intrinsèque à la fréquence fondamentale 2.0GHz. 
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Figure IV-67  Tension de drain en fonction du temps du transistor driver (a) et du transistor de 

puissance (b) à 3dB de compression de gain. 
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Figure IV-68 Tension de grille en fonction du temps du transistor de puissance dans le plan de 

mesure (a) et épluchées dans le plan intrinsèque (b) à 3dB de compression de gain. 

Les courbes Figure IV-69 et Figure IV-70 donnent les tensions de drain du transistor driver 

(a) et transistor de puissance (b), et la tension de grille du transistor de puissance à la 

fréquence fondamentale 2.1GHz. 
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Figure IV-69 Tension de drain en fonction du temps du transistor driver (a) et du transistor de 

puissance (b) à 3dB de compression de gain. 
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Figure IV-70 Tension de grille en fonction du temps du transistor de puissance dans le plan de 

mesure (a) et épluchées dans le plan intrinsèque (b) à 3dB de compression de gain. 

La méthode de l‟injection de l‟harmonique 2 en entrée du transistor de puissance montre que 

le temps de conduction reste minimum sur une bande de fréquence autour de la fréquence 

fondamentale 2GHz. 

VI. Conclusion 

Ce chapitre a montré les différentes étapes de conception d‟un amplificateur avec une 

topologie simple à un seul étage et une topologie à 2 étages. 

L‟architecture deux étages offrant des améliorations en termes de PAE et de bande passante 

est intéressante dans le domaine micro-ondes. Une conception originale d‟un circuit inter-

étages permet une préformation temporelle du signal d‟entrée de l‟étage de puissance  avec 

minimisation de perte de puissance entre étages. 

Au cœur de la procédure de conception, a été effectuée une analyse rigoureuse de stabilité. 

Des mesures des formes temporelles de tension plus près du transistor sont faites avec des 

sondes HIP qui nous permet de valider les fonctionnements de l‟amplificateur simple et 

chaque transistor de l‟amplificateur à 2 étages. 

Les résultats des amplificateurs conçus lors de cette thèse sont illustrés dans le Tableau IV-3, 

ce tableau montre la comparaison de notre travail par rapport à des travaux publiés 

récemment. 
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Technologie 
Freq 

(GHz) 

ηD 

(%) 

PAE 

(%) 

Bande 

(GHz) 

Gain 

(dB) 

POUT 

(W) 

Comp. 

de gain 

(dB) 

Vd 

(V) 
Classe Ref. 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
2.1 81 76 --  10 5 28 F

-1
 

[27] 

2006 

HEMT GaN 

Cree 

(CGH40010) 

2 91 85 -- 13 16 3 42.5 F 
[28] 

2008 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
2 90 80 -- 10 7  28 F 

[28] 

2008 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
1.7  68.5 -- 14.9 9.8  28 C 

[29] 

2007 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
2  82 1.9-2.1 12 10  30 E 

[30] 

2007 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
1.8 83 --   8 3.5  J 

[19] 

2009 

HEMT GaN 

(CGH40010) 
1.21 88 82.9 2% 13.4 6  30 F

-1 [31] 

2008 

HEMT GaN 1 78 76 -- 18 2  25 F
-1

 
[32] 

2008 

HEMT GaN 1.9  50 1.8-2.2  7.4 3 40 E 
[33] 

2006 

HEMT GaN 

(eudyna10W) 
2  74 -- 12.6 11.4 C 50 E 

[34] 

2007 

HEMT GaN 

(eudyna10W) 
0.9 75 -- 

0.88-

0.92 
-- 20 -- 50 D

-1
 

[35] 

2007 

HEMT GaN 2 67 65 -- 17 50 3.5 50 - 
[37] 

2010 

HEMT GaN 

Cree 

(CGH60015D) 

2 80 72 à 2GHz 29 18 3 28 

Classe 

F 

avec 2 

étages 

Mon 

travail 

[P7] 

HEMT GaN 

Cree 

(CGH60015D) 

2 -- >60 
1.8-2.2 

GHz 
29 18 3 28 

Classe 

F 

avec 2 

étages 

Mon 

travail 

[P7] 

Tableau IV-3 État de l‟art des amplificateurs de puissance. 
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Parallèlement à l‟émergence de la technologie GaN pour l‟amplification de puissance micro-

onde, la conception d‟amplificateurs démonstrateurs à haut rendement a suscité de nombreux 

travaux au cours de ces dernières années. 

Les travaux présentés dans ce manuscrit de thèse se sont inscrits dans ce cadre avec comme 

application l‟amplification de puissance a haut rendement en bande L pour les 

télécommunications spatiales. 

L‟originalité du travail s‟est focalisée sur la possibilité d‟accroître les performances en 

rendement des amplificateurs en technologie GaN par une préformation de la tension de 

commande d‟entrée des transistors. 

Cette approche, basée sur une analyse de la forme d‟onde temporelle de tension de grille et de 

son réglage par rapport à la tension de pincement des transistors, permet une diminution 

notable du temps de recouvrement  entre tension et courant de drain  ce qui est favorable pour 

diminuer la dissipation des cellules actives.  

Une architecture de circuit innovante a été étudiée et réalisée. Elle comprend deux étages. Un 

premier étage fonctionnant en mode saturé et à basse tension de drain est utilisé comme driver 

de grille d‟un second étage de puissance. 

Cette architecture, naturellement destinée à  l‟amplification de signaux à enveloppe constante, 

a permis d‟obtenir des résultats très satisfaisants  avec notamment un très bon rendement 

maintenu sur une bande de fréquence relativement large (de l‟ordre de 25%). 

Ce travail a permis de définir des principes de conception par rapport aux circuits passifs 

(selfs, , …) mettre en œuvre sur les entrées des transistors. 

Tout au long des diverses taches de cette étude  préalables à la conception de l‟amplificateur, 

les aspects de caractérisation sous pointe de formes d‟ondes temporelles ont été d‟une 

importance capitale. 

On notera également une originalité du travail qui réside dans la mesure au moyen de sondes 

haute impédance  des formes temporelles de tension aux nœuds internes du circuit 

démonstrateur et notamment au niveau du circuit inter étage pour apporter une validation 

visuelle à l‟ensemble de l‟étude. 
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Les perspectives et prolongement de ces travaux peuvent être de plusieurs ordres. 

Il apparaît probablement intéressant d‟étendre l‟approche développée au cours de ces travaux 

pour un fonctionnement plus haut en fréquence (bande X par exemple)  en visant une 

réalisation de circuit monolithique. 

Comme ce principe est naturellement applicable à des signaux à enveloppe constante, il est 

peut être intéressant également d‟envisager son intérêt  pour des applications de type Radar. 

Enfin, il serait intéressant de voir si le circuit conçu garde ses potentialités en rendement et 

bande de fréquence pour diverses valeurs de tensions de polarisation de drain  afin d‟étudier 

son utilisation avec une technique de commande dynamique de polarisation ou dans des 

architectures de type LINC. 
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AAMMPPLLIIFFIICCAATTIIOONN  DDEE  PPUUIISSSSAANNCCEE  AA  HHAAUUTT  RREENNDDEEMMEENNTT  EENN  BBAANNDDEE  LL  EETT  EENN  TTEECCHHNNOOLLOOGGIIEE  GGAANN  

IINNTTEEGGRRAANNTT  UUNNEE  PPRREE  FFOORRMMAATTIIOONN  DDEE  LLAA  TTEENNSSIIOONN  DDEE  CCOOMMMMAANNDDEE  DD’’EENNTTRREEEE..  

Résumé 

La technologie de semi-conducteurs de puissance GAN est en pleine phase de développement à l‟heure actuelle et offre de 

réelles potentialités pour la génération de fortes puissances à l‟état solide en hyperfréquence. Le sujet de thèse concerne donc 

l‟étude de l‟amplification de puissance en commutation en technologie GaN avec la réalisation d‟un démonstrateur à 2 GHz 

sur la base d‟une puissance de sortie de 15Watts. L‟étude  aboutit  à un contrôle et une préformation adéquats des 

harmoniques de courants et de tensions en entrée et en sortie de l‟étage de puissance. Un  point innovant et central de ce 

travail de thèse a été l‟analyse multi-harmonique conjointe entre l‟étage „driver‟ et l‟étage de puissance pour préformer le 

signal de commande de l‟étage de puissance et aboutir à un fonctionnement optimisé en rendement sur une large bande 

passante. Les travaux de thèse se sont concrétisés par la réalisation  d‟un amplificateur démonstrateur à deux étages 

comprenant un premier étage fonctionnant en classe F inverse  et un second étage fonctionnant en classe F. Cette réalisation 

est par nature adressable à l‟amplification de signaux à enveloppe constante ne nécessitant pas de spécifications 

contraignantes en terme de linéarité. 

Mots clés : Amplification de puissance, haut rendement, nitrure de gallium, amplificateur en mode commuté (SMPA : 

Switch mode power amplifier), classes de fonctionnement, formes d‟ondes temporelles micro-ondes. 

HHIIGGHH  EEFFFFIICCIIEENNCCYY  SSWWIITTCCHHEEDD  MMOODDEE  PPOOWWEERR  AAMMPPLLIIFFIICCAATTIIOONN  AATT  LL--  BBAANNDD  WWIITTHH  GGAANN  TTEECCHHNNOOLLOOGGYY.. 

Abstract 

High efficiency performances of microwave power amplifiers are reached by implementing proper matching conditions at 

harmonic components. Harmonic tuned amplifiers offer for the moment the best energy conversion efficiency between DC 

supply and RF power at fundamental frequency available in a 50 load. In addition to proper harmonic terminations, the 

minimization of power losses at fundamental frequency in the output RF matching and power combining circuit is of prime 

importance. This has been widely reported over the past few years. Considering this main aspect GaN technology offers an 

evident advantage due to its high drain voltage operation capability that is beneficial for designing low loss and wideband 

output matching circuits. Several works have been reported during the past few years. This work examines power added 

efficiency improvements by implementing an appropriate gate source voltage waveform shaping of power cells. Analytical 

calculations, circuit simulations using a nonlinear model of a 15W GaN HEMT and a two stage power amplifier design have 

been achieved. The power stage operates at high drain bias voltage under class F conditions while the driver stage operates at 

low drain bias voltage under inverse class F conditions to drive the input of power stage by an appropriate gate source 

voltage waveform shape. Very good power added efficiency have been reached over a wide frequency bandwidth. This work 

addresses the amplification of constant envelope signals that do not require any stringent specification in terms of linearity. 

Keywords: High efficiency power amplifier, gallium nitride technology, Switch mode power amplifier, harmonic tuned 

amplifiers, Microwave time domain waveforms. 
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