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Résumé — Cet article présente une méthodologie de
conception d’amplificateur Doherty à deux entrées. Des
mesures de rendement et de gain sont réalisées sur un am-
plificateur Doherty GaN 20 W fonctionnant en bande S,
avec un banc de mesure à deux canaux de génération de
signaux, calibré en amplitude et en phase. Les mesures
obtenues pour plusieurs lois de commandes montrent des
performances en rendement de drain autour de 55% à 6-
dB de recul en puissance et autour de 60% à la puissance
de saturation (20W) sur une bande allant de 2,1 GHz à
2,6 GHz. L’objectif principal de ces travaux vise à amélio-
rer le compromis rendement-linéarité via l’utilisation de
commandes numériques sur un amplificateur double en-
trée.

1. Introduction

L’amplificateur Doherty (Doherty Power Amplifier :

DPA) est une architecture bien connue pour son efficacité

énergétique en présence de signaux modulés à fortes va-

riations d’amplitude grâce à son rendement élevé sur un

large recul en puissance (6-dB). Cependant, cette archi-

tecture souffre d’une limitation en bande passante impor-

tante, principalement due à l’inverseur d’impédance uti-

lisé en sortie couplé aux parasites intrinsèques du transis-

tor [1]. Ainsi, de nombreuses stratégies pour la conception

de DPA large bande et forte puissance telles que [2] et [3]

ont été développées en tirant avantage de la technologie

GaN.

L’amélioration des processeurs de signaux numériques

ces dernières années a favorisé l’émergence de structures

telles que le "Doherty numérique" utilisant une double en-

trée numérique et apportant des degrés de liberté addition-

nels en termes d’amélioration du compromis rendement-

linéarité sur de larges bandes de fréquences ([4],[5]).

Du fait de leur grande flexibilité, ce type d’amplifica-

teur double entrée présente une réelle potentialité pour

les futures architectures de télécommunications et leurs

contraintes associées.

Cet article propose une étude expérimentale pour iden-

tifier les lois de commande en amplitude et en phase des

signaux d’entrée nécessaires pour améliorer les perfor-

mances en rendement et linéarité. Dans une première par-

tie, la méthodologie de conception d’un prototype amplifi-

cateur Doherty 20W en bande S est illustrée. Nous présen-

tons ensuite le banc de mesure double entrée calibré pré-

sentant un grand intérêt pour l’optimisation d’amplifica-

teurs haut-rendement à charge modulée. La dernière partie

présente enfin les résultats de mesures et met en avant les

avantages de ce type d’architectures d’amplificateurs.

2. Amplificateur Doherty prototype

La topologie de l’amplificateur Doherty proposé est

illustrée sur la figure 1. Cette partie illustre les étapes prin-

cipales de la conception et présente ensuite l’amplificateur

réalisé.
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Figure 1. Architecture proposée

2.a. Méthodologie de conception large bande

Le combineur de sortie est l’un des principaux facteurs

limitant la bande passante réalisable. L’amplificateur Do-
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herty conventionnel utilise une ligne de transmission quart

d’onde afin de réaliser la modulation de charge. Cepen-

dant, l’inversion d’impédance couplée à l’effet des para-

sites de sortie des transistors implique une bande de fonc-

tionnement fortement réduite.

Dans le cadre d’une conception large bande, la fonc-

tion d’inversion d’impédance doit être réalisée sur une

large bande du noeud commun (C) jusqu’au plan intrin-

sèque des transistors. De plus, des lignes de type série

sont à privilégier pour maintenir des facteurs de qualité

réduits. L’architecture proposée permet de satisfaire ces

contraintes.

Des simulations loadpull harmoniques réalisées sur le

modèle du transistor GaN HEMT CGH40010F (fourni par

Wolfspeed) permettent de déterminer les impédances op-

timales à présenter au transistor principal : 2Ropt=54Ω à

6-dB de recul en puissance (Output Back Off : OBO) et

Ropt=27Ω à pleine puissance. La figure 2 illustre les cycles

de charges associés à ces deux niveaux de puissance carac-

téristiques de l’amplificateur Doherty.
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Figure 2. Cycles de charge simulés à 2,5 GHz à 6-dB

de recul en puissance (rouge) et à la puissance de

saturation (bleu)

Pour obtenir le meilleur fonctionnement sur la bande

de fréquences désirée, la valeur de l’impédance au noeud

commun RL est fixée à Ropt/2=12,5Ω. Cette impédance

basse est assurée par un réseau d’adaptation secondaire

(Post Matching Network : PMN) relié à l’accès 50Ω de

sortie.

La figure 3 (haut) illustre les variations d’impédances

de charge intrinsèques vues par le transistor principal en

fonction de la puissance sur la bande de fréquences. Sur

une impédance de charge variant de 12,5Ω à 25Ω, le cir-

cuit assure une transformation continue réelle vers réelle

entre le noeud commun et le plan intrinsèque du tran-

sistor. De même, la figure 3 (bas) montre la variation de

l’impédance intrinsèque de l’auxiliaire entre le circuit ou-

vert (lorsqu’il ne conduit pas) et la puissance de saturation

(Ropt).

A 6-dB d’OBO, une forte impédance doit être présen-

tée par la branche auxiliaire au noeud commun. L’utili-

sation d’une ligne compensatrice (offset line) s’avère né-

cessaire afin d’éviter toute fuite de puissance venant du
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Figure 3. Variation des impédances de charge

simulées dans le plan intrinsèque du transistor

principal (en haut) et du transistor auxiliaire (en bas)

transistor principal dans la branche auxiliaire.

2.b. Circuit réalisé

Une photographie de l’amplificateur Doherty réalisée

est présentée sur la figure 5. L’amplificateur a été réa-

lisé sur le substrat Rogers 4350B. Deux transistors GaN

HEMT CGH40010F sont utilisés, le transistor principal

est polarisé en classe AB (VGS0 =-2,85V) avec un cou-

rant de repos de 70mA. Le transistor auxiliaire est polarisé

en classe C (VGS0 =-6,2V). Toutes les mesures présen-

tées dans la partie suivante sont réalisées avec un transistor

principal polarisé à VDS0 =26V et un transistor auxiliaire

à VDS0 =32V.

3. Banc de mesure double entrée calibré

pour la caractérisation d’amplificateurs

multi-voies

Un banc de mesure dédié à la caractérisation de dispo-

sitifs non-linéaires multiport présenté plus en détails dans

[6], est illustré sur la figure 6. Ce banc est basé sur deux

générateurs RF synchronisés. Ces sources sont préalable-

ment étalonnées en amplitude et phase afin d’obtenir les

ondes de puissance (module et phase) présentes en entrée

du dispositif sous test. Il est possible de contrôler les mo-

dules et phases des deux signaux CW issus de ces généra-
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Figure 4. Rendement de drain, gain mesurés à 2,3 GHz et 2,4 GHz et lois de commandes associées en amplitude

∆P et phase ∆ϕ
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Figure 5. Photo du DPA double entrée

teurs de signaux vectoriel (VSG). La puissance de sortie

est mesurée par un wattmètre. Il est alors possible d’obte-

nir les ondes de puissances d’entrée disponibles (a1 et a2)

ainsi que l’onde de sortie. On notera par la suite :

∆P =
|a2|2

|a1|2
et ∆ϕ = Arg{

a2

a1

}

4. Résultats expérimentaux

La figure 4 illustre l’effet du contrôle numérique de∆P

et ∆ϕ sur le rendement et le gain pour deux fréquences

de fonctionnement avec deux objectifs distincts : le cas

n◦1 visant à obtenir un rendement optimal et le cas n◦2

assurant un gain plat en fonction de la puissance.

Les courbes de rendement obtenues illustrent l’effet de

modulation de charge attendu. Pour assurer un rendement

optimal en recul de puissance (cas n◦1), un profil de phase
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Figure 6. Banc calibré en amplitude et phase pour la

mesure d’amplificateurs double entrée

décroissant en fonction de la puissance est nécessaire ainsi

qu’une augmentation de la puissance injectée dans l’am-

plificateur à partir d’un certain seuil. Cette augmentation

de ∆P permet d’obtenir un recul en puissance plus im-

portant en augmentant la puissance de sortie globale de

l’amplificateur. Pour le cas n◦2, afin d’assurer un gain plat,

on constate que la différence de puissance entre les deux

voies doit être maintenue à une valeur quasi-constante.
Ceci explique la puissance de saturation moins importante
que le cas n◦1. Ces mesures illustrent donc qu’il est pos-
sible de linéariser la courbe de gain au détriment du ren-
dement.

En se basant sur les observations précédentes, la même
procédure pour obtenir un rendement maximal peut être
étendue sur la bande 2,1-2,6 GHz de manière quasi-
statique. Les mesures présentées sur la figure 7 illustrent
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de bonnes performances en rendement de drain de l’am-
plificateur sur une bande de 500 MHz. Un décalage en
fréquence de 2,5 GHz à 2,3 GHz est notable par rapport
aux simulations réalisées dans la première partie. Les me-
sures montrent un rendement supérieur à 55% de 38 dBm
à 44 dBm de puissance de sortie. L’effet de modulation de
charge est clairement visible, menant à un rendement de
drain élevé sur 6-dB de puissance de sortie. Les mesures
ont montré que la différence de phase appliquée en des-
sous de 38 dBm n’impactait pas les performances. Ceci
met en avant l’efficacité de l’offset line sur la sortie de
l’auxiliaire, présentant un circuit ouvert à 6-dB de recul en
puissance et évitant ainsi des fuites de courants de l’am-
plificateur auxiliaire sur la ligne principale.
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Figure 7. Rendement de drain mesuré entre 2,1 GHz

et 2,6 GHz. Pour chaque fréquence, les lois de

commandes en ∆ϕ et ∆P pour un rendement

maximal sont appliquées

5. Conclusion

Cet article présente une méthodologie de conception
d’amplificateur Doherty double entrée large bande. L’uti-
lisation de circuits d’adaptation de type série permet une
inversion d’impédance large bande entre le plan intrin-
sèque des transistors et le noeud commun. L’architecture
double entrée étudiée fourni des degrés de liberté sup-
plémentaires en permettant le contrôle numérique des si-
gnaux d’entrée. Les mesures réalisées ont montré que des
lois de commande en amplitude et phase appropriées as-
surent un fonctionnement à haut-rendement sur une large
bande de fréquences et permettent une meilleure gestion
du compromis rendement-linéarité.
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