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Capitulo 1

1. Introduccion

Los transmisores de radiofrecuencia (RF]) poseen miltiples circuitos electrénicos que les permiten
cumplir con su tarea principal; transmitir senales de alta frecuencia a través de largas distancias con
direccién a un sistema de recepcién. El amplificador de potencia es uno de estos circuitos auxiliares

del transmisor y estos pueden tener uno o més amplificadores de potencia.

La clasificacién alfabética de los amplificadores de potencia, segin Cripps et al en [7], datan des-
de los anos 1920; donde el manejo de senales de RF se realizaban con tubos de vacio. Y un problema
general que padecen los amplificadores de potencia desde su incepcién, es el comportamiento antagdni-
co entre la linealidad y la eficiencia de su operacién. A pesar de ser un circuito muy estudiado y
documentado desde antes de la invencién del transistor de estado sélido, el amplificador clase AB nos
propone un gran balance entre linealidad y eficiencia, que a la fecha sigue siendo implementado en
radiobases o incluso como parte de una arquitectura compuesta como son las arquitecutras Doherty o
los amplificadores balanceados modulados en carga . Estas ultimas pertenecen al estado del
arte de los amplificadores de potencia y son la motivacién principal de este trabajo de tesis. Por lo

que, como primer acercamiento a éstas, nos compete entrar en detalle sobre los amplificadores clase AB.

En el presente trabajo de tesis se propone, analiza, disena y simula un amplificador de potencia
clase AB que opere en altas frecuencias, con ayuda del software de diseno asistido por computadora
Advanced Design System proporcionado por Keysight Technologies. Donde la aporta-
cién principal de este trabajo sea plantear una metodologia de diseno estructurado y secuencial que
pueda ser implementada sin importar el transistor utilizado o las especificaciones de diseno. Entre otras

aportaciones, se encuentra el balance armoénico del amplificador clase AB, que ya ha sido definido y
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analizado en [3] y [§], pero no a la profundidad requerida.

Dentro del alcance de este trabajo se encuentra el disefio de circuitos en alta frecuencia, como es la
sintesis de lineas de transmisién, hasta diseno de redes de acoplamiento distribuidas empleando la carta
Smith. Las herramientas necesarias para el diseno de amplificadores de potencia como son pruebas de
esatbilidad y load-pull o manejo de modelos no lineales de transistores. Y el manejo de esquematicos,

plantillas de datos y layouts de ADS para el diseno y simulacién de circuitos de alta frecuencia.

1.1. Objetivos

Analizar, disefar y simular un amplificador de potencia clase AB basado en transistores de Nitruro

de Galio (GaN) para su uso en sistemas de comunicaciones en las bandas de alta frecuencia.

1.1.1. Objetivos especificos

Los objetivos especificos del trabajo son:

= Disenar un amplificador de potencia a una frecuencia de 2 GHz y ancho de banda de 200 MHz

capaz de operar a una compresiéon de 3 dB.
= Obtener una potencia a la salida de mas de 10 W.
= Obtener una eficiencia mayor al 50 %.

El presente trabajo se divide en otros 3 capitulos. El capitulo 2, donde se abordan los antecedentes ne-
cesarios para entender el principio de funcionamiento de un amplificador de potencia y posteriormente
el andlisis de un amplificador clase AB, asi como las herramientas de disenio por utilizar y concluye
con el planteamiento de un amplificador de potencia clase AB general. El capitulo 3, que explica la
metodologia seguida para el disefio del amplificador y donde se reporta todo el proceso de disefio de
inicio a fin, y concluye con los resultados de las simulaciones realizadas al diseno final del amplificador.
Finalmente, las conclusiones del trabajo se presentan en el capitulo 4, donde se exponen también el

trabajo a futuro que surge a partir de este diseno y trabajo escrito.



Capitulo 2

2. Marco tedrico

Para comprender mejor el proceso de diseno de un amplificador de potencia convencional, el presente
capitulo expone conceptos fundamentales como es el concepto del amplificador de potencia y sus
figuras de mérito, algunos de los modos de operacién de los amplificadores de potencia, el analisis de
balance armoénico de un amplificador clase AB, el diseno de redes de acoplamiento especificamente para
amplificadores de potencia y finalizamos con un planteamiento general de un amplificador de potencia

clase AB.

2.1. Analisis y figuras de mérito de un amplificadores de potencia

Comenzamos nuestro andlisis de los amplificadores de potencia revisando el concepto de potencia
promedio en el dominio del tiempo, esto nos permitird después definir lo que hace un amplificador de

potencia y los diferentes modos en los que puede operar.

Té

270

Partimos de un par de ondas sinusoidales desfasadas un At = una para el voltaje y otra para la

corriente, que se pueden observar en la figura [2.1| y a su vez estan descritas a continuacién:

v(t) = Vjsin (wt) (2.1)

i(t) = I, sin (wt + ¢)
Como el voltaje y la corriente son periddicas, la potencia instantanea dada por la multiplicacién del
voltaje y de la corriente, también serd periédica. Por lo tanto, la potencia promedio P,  estd definida
como [9]:

Puvg = %/O o(t) - i(t) dt (2.2)
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Figura 2.1: Ondas de corriente y voltaje desfasadas.

Sustituyendo el par de ecuaciones en

1 /7
Povg = T/ Vp sin (wt) - I, sin (wt + ¢) dt
0

Vol
T

T
Py = /0 sin (wt) - sin (wt + ¢) dt (2.3)

Para facilitar la resolucién de la integral empleamos la identidad trigonométrica de la multiplicacién

de dos senos: sin (@) sin (8) = % [cos (o — B) — cos (a + )], en la ecuacién

VoI, (M1
p(wg:%/ 5 [c0s (wt =t + 6) — cos (wt + wt + ¢)] dt
0

VI, [T
Puyg = 2L / cos (¢) — cos (2wt + ¢) dt
o J,
_ Wl /T Volp /T
Poypg = o7 ), cos (¢) dt o7, cos (2wt + @) dt (2.4)

El segundo término de la ecuacion es igual a 0, ya que consiste de la integral de un coseno en un

periodo completo. Anulando este término, la expresion resultante es:

V,I T
Py = 22 cos ((;5)/ dt
97 9T o
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Resolviendo la integral y reduciendo términos semejantes:

gy

Volp Volp 1
avg — S : - = S =5
g o €08 (¢) - [T — 0] 5T T cos (¢) 2Vplpcos (0)

1
Py = ngIp cos () (2.5)

La ecuacién [2.5| nos permite calcular la potencia promedio de cualquier elemento, dado que el voltaje
y corriente sean ondas sinusoidales. Observamos que esta expresion depende directamente del des-
fasamiento entre el voltaje y la corriente, y debido al término cos ¢ determinamos que la potencia
promedio puede ser positiva o negativa, como podemos observar en la grafica de la figura Si la
potencia promedio es positiva, es decir, si el voltaje y la corriente se encuentran en fase, decimos que
la potencia estd siendo disipada en el elemento analizado, por otro lado, si la potencia promedio es
negativa; el voltaje y la corriente se encuentran desfasados mas de 90 grados, y la potencia esta siendo

generada en el elemento analizado.

Desfasamiento(¢) vs Potencia
T

Potencia [W]
S
n o

o
~

<)
=)
\
\

-0.8 - y

1 | | |
0 /4 /2 3n/4 ™

¢ [rad]

Figura 2.2: Gréfica de Potencia vs Angulo de desfasamiento.

Analizamos el caso de un resistor, en donde la corriente y el voltaje estan relacionados por la Ley
de Ohm, al no generar un desfasamiento en el voltaje y en la corriente, este resistor siempre disipara
potencia en forma de calor. Otro caso seria el de los elementos que almacenan energia, los inductores

y capacitores. Estos desfasan la corriente del voltaje exactamente 90° y -90° respectivamente, esto nos
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da una potencia promedio de 0, de acuerdo con la gréfica de la figura |2.2] indicando que la potencia

ni se disipa ni se genera, se almacena.

La siguiente pregunta por realizar seria ;qué elemento o circuito nos permite desfasar al voltaje de la
corriente mas de 90 grados? Esta pregunta tiene muchas respuestas, no obstante la que le compete a
esta tesis es la de un amplificador que emplea como dispositivo activo un transistor y que se encuentra

en configuracién de fuente comin como se muestra en la figura 2.3}

Vbp
Io i
RFC
Chlock
D |

Uio—' Q1 Ry,

Figura 2.3: Amplificador en configuracién de fuente comun.

Este amplificador posee la caracteristica de invertir la senal de voltaje a la salida, es decir, la senal
de corriente se desfasa 180° respecto a la senal de entrada, en la carga Ry. Esto se puede observar al

modelar al transistor en senal pequena de la ﬁgura [10]:

D
+ o ’ ’
Z‘Di ili
Vin Un gm * Ug RL Vo
_T_ - o . o

—+o

Figura 2.4: Modelo en senal pequena del amplificador.

Podemos observar que la fuente de corriente y la carga al estar conectados en paralelo, ambos poseen
el mismo voltaje. Sin embargo, la corriente de la carga es opuesta a la de la fuente de corriente, es

decir, la fuente de corriente estd extrayendo corriente de la carga, generando un desfasamiento de 180°
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entre el voltaje y la corriente en la fuente de corriente. Y segtin el analisis realizado a partir de la figura
esto nos indica que la fuente de corriente esta generando potencia.

Si bien lo anterior tiene sentido, no es del todo correcto. El detalle radica en que la fuente de corriente,
por si sola, no genera la potencia. Necesita de la fuente de DC para poder generar la potencia, debido
a que sin esta fuente, el transistor no tiene ganancia y por lo tanto no genera esa potencia. Esto se

ilustra facilmente analizando las corrientes en el nodo D, a partir de las figuras[2.3] y

ip=1Io—i (2.6)

La corriente que circula en el transistor ip serd entonces de componentes totales, la fuente provee
una corriente de directa para generar una ganancia en el transistor y la corriente de alterna enviada
a la carga serd la sefial de entrada amplificada. Lo que nos quiere decir la ecuacién [2.6] es que toda
la corriente necesaria para que el transistor nos genere una ganancia es dada por la fuente de DC. Es
decir, la potencia que nos da la fuente de DC, nos permite generar potencia de salida en AC. Es con
este concepto que definimos al amplificador de potencia como un circuito que transforma una senal
de baja potencia a una de alta potencia , mediante un dispositivo activo y una fuente de voltaje de
DC. Es un circuito que transforma potencia de corriente directa en potencia de corriente alterna |[11],

0 para nuestro caso, en potencia de RF.

2.1.1. Figuras de Mérito

Un amplificador de potencia ideal transformaria toda la potencia de DC disponible en potencia de
AC, sin embargo, por como analizamos en la ecuacién [2.6] no toda la potencia de DC se aprovecha.
El generador de potencia, en nuestro caso el transistor, recibe toda la potencia de DC pero no le es
posible transformarla toda en potencia de AC y enviarla a la carga, la potencia de DC no transformada
se traduce en pérdidas de potencia las cuales se disipan en forma de calor en el transistor.

Para indicar cuanta potencia de DC se estd aprovechando utilizamos la eficiencia de drenador o drain

efficency [3):

Pout
= 2.7
n Ppo (2.7)

Donde P,,; es la potencia de salida o la potencia de AC en la carga expresada en Watts y, Ppc es la

potencia entregada por la fuente igual expresada en Watts. Donde 1 es adimensional y normalmente
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es expresada en forma de porcentaje:

_ Pout 100
! Ppc

Otra forma de definir la eficiencia es descontando la potencia de entrada, que su efecto en la eficiencia
aumenta cuando la ganancia del amplificador disminuye a menos de 10 dB . Para tomar en cuenta

este efecto se utiliza la eficiencia de potencia agregada (PAE|), donde:

Pout_IDi

PAFE =
Ppc

Donde P;,, también estd expresada en Watts.

Como todo amplificador, los amplificadores de potencia también tienen ganancia, normalmente ex-
presada como la razén de la potencia de salida respecto a la potencia de entrada. Pero, en RF y
microondas, es una préactica comun manejar las potencias en escalas logaritmicas como los decibeles-

miliwatt (dBm), es por esto que definimos la ganancia del amplificador como:
G = P,ut — Pin, (2.9)

Donde si P,,; y P;, estan en dBm, entonces la ganancia estard expresada en dB.

La ganancia es entonces la razén de cambio de la potencia de salida respecto a la entrada. Que de
forma ideal, esta razén de cambio seria constante independientemente del nivel de potencia a la en-
trada. Este no es el caso para un amplificador de potencia real que estan sujetos a las limitaciones del

dispositivo activo seleccionado.

700

600—
500—

400§

300 f

V_GS=2.700
200§ V_GS=2.800

V_GS=-2.900

100

e e e e

0 10 20 30 40 50 60
V_DS

Figura 2.5: Curvas IV del CGH40010F modeladas en ADS.
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En la figura se observa el modelo de las curvas de voltaje y corriente o curvas IV de un transistor
de alta movilidad de electrones , especificamente un CGH40010F de Macom.

Una caracteristica fundamental de estas familias de curvas es el voltaje de rodilla que delimita las
regiones de operacion del transistor. El voltaje de rodilla delimitara la maxima excursién posible del
voltaje de salida, esto debido a la amplitud de la sefial de entrada. Es decir, si la amplitud de la senal
de entrada no es muy grande, la amplitud de la senal de salida no serd muy grande y no excedera
el voltaje de rodilla, permitiendo una excursién completa de la onda de voltaje a la salida. Esto nos
indica una operacién completamente lineal y se le llama senal pequena.

Cuando la senal de entrada presenta amplitudes muy grandes, la senial de salida se verda afectada por el
voltaje de rodilla, generando una onda de corriente distorsionada, que serd proporcional a los niveles
de entrada. Esto quiere decir que entre mas grande sea la senal de entrada, la distorsion de la senal de
salida también serd mas grande. La distorsion de la senal de salida se traduce a contenido armoénico
en la misma, indicando una operacién no lineal que también recibe el nombre de senal grande.

La distorsiéon de la onda de corriente en operacién de senal grande, se traduce directamente en una
saturaciéon de potencia, donde la ganancia del amplificador ya no es constante y para extraer mayor
potencia a la salida, se requerird cada vez mas niveles mas grandes de potencia a la entrada. Esto lo

podemos observar con un ejemplo préctico.

Pin vs Pout

w
a1

w
o

n
6]

N
o

Potencia de salida [dBm]
o
T
|

—_
o
T

1

0 | |
-20 -15 -10 -5

Potencia de entrada [dBm]

Figura 2.6: Curva de potencia de un driver de potencia ZHL-42+ de Mini-Circuits.
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En la figura[2.6] podemos observar el comportamiento lineal de un amplificador de potencia caracteriza-
do, destacamos la compresién del amplificador cuando la senal de entrada llega a -5 dBm. Siguiendo el
comportamiento lineal de la grafica, la potencia de salida debe de medir 33 dBm a ese valor de entrada,
lo que nos indica que el amplificador caracterizado tiene una ganancia de 38 dBm. Pero, al caracterizar
el amplificador, observamos que a ese nivel de entrada, a la salida solamente se obtenian 31.61 dBm, el
nivel de la senal de salida se encuentra reprimido por 1.39 dBm y la ganancia del amplificador tuvo un
decremento igual de 1.39 dBm. Esto nos indica que para niveles de entrada mayores a -5 dBm, el am-
plificador se encuentra en condiciones de senal grande y entre mas aumentemos el nivel de entrada, mas
disminuird la ganancia del amplificador. Este punto limitrofe entre las condiciones de senal pequena y
senal grande o regién lineal y no lineal respectivamente, se le conoce como punto de compresion de 1
dB, otra figura de mérito fundamental para el diseno y caracterizaciéon de un amplificador de potencia.
El punto de compresién a 1 dB se le conoce como el punto donde la ganancia del amplificador decrece
en un decibel, respecto con su ganancia lineal . Después de este punto, la potencia de salida ya no
solo dependera de la ganancia, sino también de los niveles de potencia a la entrada, otra caracteristica
fundamental de la operacién en senal grande. En la figura podemos destacar las dos regiones de

operacion de un amplificador de potencia, limitado por el punto de compresion de 1dB.

P, (dBm)

/
s
/1" 1 dB compression
/

s point
——————————— —
/s
—_ P |
—
g I
z
2 |
i |
E . |
A, Linear
5 . |~
2 region | Compression
=] (small-signal) II region
fal
- | P, (dBm)
:

Pygglinput power)

Figura 2.7: Curva de potencia y punto de compresion a 1dB. H

Si quisiéramos obtener mayor potencia a la salida, requeriremos de aiin més potencia a la entrada

debido a este efecto de compresién. Cuando entramos a esta regiéon de compresion decimos que el

10
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amplificador de potencia estd operando en sobrecarga o en overdrive y resulta muy comun operar los
amplificadores de potencia en esta condicién, ya que se maximiza la excursién de las ondas de voltaje
y corriente en la regién lineal, esto llevando a mayores eficiencias y mayor potencia a la salida sin
comprometer la linealidad y calidad de la senal de salida [3].

Decimos también que un amplificador de potencia en overdrive es uno de los modos de operaciéon de
los amplificadores de potencia ya que es una herramienta para reducir el Angulo de conduccion de
la onda de corriente, por lo tanto nos compete definir el angulo de conduccion y los diferentes modos

de operacién de los amplificadores de potencia.

2.2. Modos de operacion de amplificadores de potencia

El angulo de conduccién es una figura de mérito de todo amplificador de potencia, que se define
como el angulo del ciclo de RF en el cual el transistor se encuentra encendido, es decir, qué tanto del
ciclo de RF se encuentra circulando corriente en el drenador o colector del transistor. Para visualizar
el dngulo de conduccién y sus efectos, se realiza el andlisis empleando sefiales sinusoidales [11]. Por
lo tanto para definir los diferentes modos de operacién o clases de operacién de los amplificadores
de potencia, es necesario partir de la suposicién que el amplificador de la figura [2.8] se excita con una

senal sinusoidal.

—

Chiock

Figura 2.8: Amplificador de potencia por analizar.

El dngulo de conduccién modifica la onda de corriente que fluye en el transistor, por lo tanto, para mo-
dificar el angulo de conduccién debemos modificar el punto de operacién del transistor por utilizar.
Para las definiciones siguientes emplearemos el circuito de la figura 2.8 como punto de partida. Posee

dos fuentes de DC para polarizar al transistor 1, cada una con su estrangulador de radiofrecuencia

11
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para bloquear el paso de seniales de AC; y la entrada y salida se encuentran acopladas en AC
gracias a Cyock- Es por estos elementos que para todos los casos, en el transistor (Q; se tendrd una
corriente ip y voltaje vps y vgs de componentes totales; es decir, con componente de AC y DC.

Otro detalle fundamental para la definicién de las clases de operacién es el modelado de las no li-
nealidades del transistor. Como se observé en la figura 2.5 los efectos de sefial grande deben de ser
considerados y son una limitante importante en el diseno de un amplificador de potencia que para

efectos del andlisis y definicién de los modos de operacién, los idealizaremos como se muestran en la

figura

Imax v
gs
Iys (linear steps)

D
¢
las
A T
0

Figura 2.9: Modelo ideal del transistor @1 utilizado para el andlisis de los modos de operacién. |2

V.l;nee (<<Vmax) Vinax

Segun nos indica Cripps et al en [2], emplear este modelo ideal implica realizar una serie de suposiciones

que se enlistan a continuacion:

= Un decremento lineal y abrupto de la corriente ip pasando el voltaje de rodilla o0 Vipee. Asumimos

también un Vinee =~ 0, debido a la suposicién de Vipee < Vinae que se observa en la figura [2.9

= Corte abrupto de la corriente ¢p cuando el voltaje vggs cae por debajo del voltaje de encendido

o limite Vjy,.
= Saturacién de la corriente en el nivel I, 4.

= Comportamiento lineal de la corriente ip respecto al voltaje vgg entre las regiones de corte y

saturacion.

= Comportamiento cuasi-estatico, es decir, se obtendran las mismas curvas independientemente de

la velocidad del barrido de los voltajes.

= Kl andlisis de las formas de onda se realizard omitiendo los efectos pardsitos generados por el

empaquetado del transistor, es decir, directo en la fuente de corriente de la figura [2.9

12
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Con las consideraciones anteriores, podemos realizar el andlisis de algunos de los amplificadores de

potencia convencionales.

2.2.1. Clase A

El amplificador clase A es aquel que posee un angulo de conduccién de 360°. En todo el ciclo de RF
el transistor se encuentra encendido, por lo tanto, la corriente de drenador también serd sinusoidal. Esto
se puede apreciar en la figura [2.10] donde se observan el voltaje y la corriente a través del transistor de
un amplificador de potencia clase A. En toda la onda de voltaje, se presenta una corriente de drenador

y en ningin momento ésta se corta, representando un angulo de conduccién de 360°.

°
[oe]
Corriente [A]

<o
)

<
~

o
[N

—Voltaje vpyq

—Corriente i,
: 0
0 ™ 2r 37

Figura 2.10: Formas de onda de ()1 en clase A.

Otras caracteristicas del amplificador clase A se pueden derivar a partir de las formas de onda. La
corriente, al ser una onda puramente sinusoidal, determinamos que no presenta contenido arménico
o distorsion. Es decir, que el amplificador clase A tendrd una méxima excursion o maximo swing
simétrico dentro de la zona lineal del transistor, garantizando una amplificacién lineal sin importar el
nivel de la senal de entrada . Esta caracteristica nos permite inferir que el punto de operacién de un
amplificador clase A esté completamente en el centro de la regién activa del transistor como se observa

en la figura [2.11

13
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"ma 7 vs

g
l4s (linear steps)
M \ h
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~N
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~N

VI:nee (<<Vmax) |I';.rmax

Figura 2.11: Punto de operacién del transistor Q1 en clase A.

También, que las ondas de voltaje y corriente sean puramente sinusoidales nos permite calcular la
eficiencia de este amplificador, que estd definida por la ecuacién 2.7 en donde Pp¢ estara dada por los
niveles de DC que proporciona la fuente, que claramente se pueden observar en la figura por lo
tanto:

Ppc =Vpe - Ipc
Ppc = Voo - I (2.10)

Donde, de acuerdo a las ondas de la figura[2.10] y el punto de operacién de la figura [2.11

Imaz
Ig =75 (2.11)

Sustituyendo la ecuacién 2.11] en 2:10] tenemos que:

I
Ppc =Vpp - m;x (2.12)

Y P,u: es la potencia de salida o la potencia de AC en la carga, que su ecuacién ya fue deducida y
se calcula con la ecuacién La onda de voltaje de la figura [2.10] es de componentes totales por lo
tanto, para tomar en cuenta unicamente la parte de AC, tomamos como referencia las lineas de Vpp
e Ig. Siendo asi el voltaje y corriente pico seran:

Vo =Vbp

(2.13)

_ I
Ip — rnzax

14
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Sustituyendo las ecuaciones de en (2.5

1 I
Pout = §VDD m2aa: COS¢

En la carga, sabemos que el voltaje y la corriente estan en fase por lo que el término cos ¢ = 1, por lo
tanto:

1
Pout = ZVDDImam (214)

Finalmente, obtenemos la eficiencia del amplificador clase A sustituyendo las ecuaciones y

en la ecuacién 2.7

1
_ Pout _ ZVDDImaz _ _ 1 _ 05

M\H‘A;\H

1
PDC §VDDImaz

n=50%

Un amplificador clase A, a lo mucho, nos puede proporcionar un 50 % de eficiencia, es decir en el mejor
de los casos la mitad de la potencia de DC la convertira en potencia de RF, mientras que la otra mitad
se disipard en forma de calor en el transistor. Esto es una consecuencia directa de que el dngulo de
conduccién sea 360° que, sin importar el nivel de entrada, el transistor siempre estara encendido. Esto
es un problema mas grande cuando no hay senal de entrada, en este caso, toda la potencia de DC se
disiparfa en el transistor [12]. Esto puede llevar a problemas de sobrecalentamiento del transistor si
se lleva a potencias muy altas o, como se mencion6 al discutir el punto de compresion, si se lleva al
amplificador a operar en overdrive, y cuando se busca reducir el consumo de energfa en un sistema de
transmisién, serd primordial aumentar la eficiencia del amplificador de potencia lo cual reduce mucho

las aplicaciones del amplificador clase A.

2.2.2. Clase B

Es en un esfuerzo de buscar mayor eficiencia sin sacrificar linealidad que se redujo el angulo de
conduccién, llegando ahora al amplificador clase B. Este modo de operaciéon posee un angulo de con-
duccién de 180°, lo cual conlleva a que el transistor esté encendido unicamente medio ciclo de RF. Y
siguiendo las suposiciones del modelo idealizado de la figura[2.9] si el transistor se encuentra apagado,
la corriente se corta de forma abrupta por medio ciclo de RF, como se puede observar en las formas de

onda que se muestran en la figura [2.12] para asi obtener una onda de corriente rectificada medio ciclo.

15
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0 ™ 2r 37

Figura 2.12: Formas de onda de @1 en clase B.

Que el transistor esté encendido medio ciclo, implica que la senal de entrada serd la herramienta
principal para encender al transistor, que a diferencia del clase A, el transistor siempre estard encendido
gracias a la ubicacién de su punto de operacién (ver figura . Si movemos el punto de operacién
hacia la regién de corte como se muestra en la figura[2.13] la excursién de la sefial de salida saldrd de

la regién lineal, apagando al transistor por medio periodo.

"ma 4 Vs

g
l4s (linear steps)
A \ A

~N
~N
o

V.':nee («<Vmax) Vinax

Figura 2.13: Punto de operacién del transistor ()1 en clase B.

Otra diferencia respecto al amplificador clase A, es que la onda de corriente se encuentra distorsiona-
da. Al estar rectificada medio ciclo, estd presentard armoénicos pares , dando como resultado una

amplificacién no lineal.

Para determinar si ocurrié un cambio en la eficiencia, debemos de realizar el calculo de potencia pro-

16
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medio de nuevo, ya que los calculos hechos en la seccién 2.1 fueron hechos con 2 senales sinusoidales,
debemos deducir ahora la expresién de potencia promedio en la carga cuando la corriente se encuentra
rectificada en medio ciclo. De igual forma, la corriente que proporciona la fuente sera diferente y no
se puede obtener a simple inspeccién de las ondas de la figura [2.12] como se hizo para el clase A. Las

ondas de voltaje y corriente las definimos a continuacion:
vds(ﬁ) = VDD sin(@)

. Iazsin(@) ; 0<f <
ia(0) = (2.15)
0 ;m<6<2m

Donde 6 = wt.

Destacamos que las ecuaciones [2.15| representan las ondas de voltaje y corriente en la carga, mientras
que las ondas de la figura[2.12|1as ondas de voltaje y corriente en el transistor. La ecuacién de corriente
en [2.15 no presenta el desfase de 180° ni el nivel de DC, ya que de acuerdo al circuito de la figura [2.8
la carga esta acoplada en AC. Asumimos que la potencia de entrada es suficientemente grande para
que la corriente tenga una excursion completa hasta I,,,,, como se muestra en las ondas de la figura

Para calcular la potencia en la carga empleamos la ecuacién [2.2

1 T
Pout iy / Uds(e) . Zd(e) db
T 0

Dado que en el periodo T' = 27, la corriente i(6) estd definida a trozos, describimos la integral definida

de acuerdo a los intervalos de i(0):

1

P =g [ oas®-ia@as = 5| [Con0) o)+ [ oao)-iaoyas

De acuerdo a la ecaucién [2.15] en el intervalo de m < 6 < 27 la corriente es 0, por lo tanto anluamos

la integral en ese intervalo:

1 g )
Pout = % ) U(@) . 2(9) d9
1 i . .
P = —/ Vop sin(0) - Iq. sin(0) df
2m Jo
Poi = +2222 [ i) dp (216)
2T 0

17



2. MARCO TEORICO CAPITULO 2

Empleando la identidad trigonométrica del seno cuadrado sin®(a) = 3 [1 — cos (2@)] en la ecaucién

2. 10

VopIlmar [T 1
Pyt = ~PDImaz [ 211 o5 (2
out o /o 5 [1 — cos (26)] df

V Ima$ "
Pyyy = —22-mes / 1 — cos (260) do
47 0

Py = YD Imas / do f/ cos (26) df (2.17)
47T 0 0

La segunda integral de la ecuacion [2.17] se anula, debido a que se estd integrando un coseno en un

periodo completo, dando resultado a:

Pout _ VDDImaz / 4o
0

47
V Im(lil/‘
Pout = % [7T - 0]
I
Poyt = 7VDD4 maz (2.18)

La ecuacién [2.18] representa la potencia entregada a la carga y que a pesar de analizar dos ondas
diferentes, observamos que la potencia entregada a la carga es la misma que en el caso de un clase A
si comparamos la ecuacién [2.18| con la ecuacién Para obtener la potencia de la fuente, al igual

que en el clase A usamos la ecuacién [2.10

Ppc =Vpplg

Donde Ig no es la corriente de polarizacién, sino la corriente proporcionada por la fuente de DC, dada

por la siguiente ecuacién [12]:
1 27
Ip=— iq(6) do
Q=5 /) ia(0)

o= % [/Oﬂid(é)de +/ﬂ2ﬂi(9)d0}

De igual forma que en el desarrollo de P,,; la integral del intervalo de m < 6 < 27 es 0:

1 s
Ig= o ; Iax sin(0) do
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Io— I’;’f /0 " sin(6) do
Iop = L;? - [=cosm — (—cos0)]
Tg =25 (=) - (-]
Io =22 12
o L,:x

(2.19)

Sustituyendo la ecuacién en la ecaucién 2.10] obtenemos que Ppc es:

Ppc

_ VDDImaw

(2.20)

Finalmente, obtenemos la eficiencia sustituyendo las ecuaciones [2.18 y [2.:20] en la ecuacién

Pout VopImax T
P = Tapn = 4 = 07853
n="78.53%

Observamos que la reduccién del angulo de conduccién de 360° a 180°, resulté en un aumento de

eficiencia de un méximo del 50 % a un 78.5 %. Ya se coment6 que la potencia entregada a la carga sigue

siendo la misma, no obstante, esa misma potencia se entrega a la carga empleando menos potencia

de DC, siendo més especificos, se puede disminuir en un factor de 7 la potencia de la fuente, sin

alterar la componente fundamental de la potencia de salida [3|. Sin embargo, la corriente rectificada

medio ciclo introduce contenido arménico que genera distorsién a la senial de RF, siempre y cuando

la terminacion de la salida tome en cuenta los armoénicos. Para nuestro caso, el circuito de la figura

[2:8 tiene unicamente una terminacién resistiva que generard una senal de voltaje saturada en el ciclo

positivo [2], y gracias a que el modelo de la ﬁgura representa una fuente de corriente ideal, podemos

calcular la senal de voltaje de salida como:

v, = ZInZn
n

Donde I, es la corriente del enésimo armonico y Z,, es la impedancia presentada al enésimo arménico |2].
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Para que el andlisis y los cédlculos que realizamos sean validos, de acuerdo con la ecuacién anterior,
debemos presentarle a los armoénicos una terminacién tal que Z,, = 0, a esto le llamamos un corto de
arménicos y puede ser efectuado de varias formas. La solucién mas sencilla para terminar armoénicos,
por cuestiones de andlisis, es agregarle al circuito de la figura [2.§ un circuito tanque de alto factor de
calidad Q a la frecuencia fundamental f,, en paralelo con la carga Ry, como se muestra en la figura

El circuito tanque sintoniza al amplificador en f, = ﬁ:

Figura 2.14: Amplificador de potencia sintonizado.

Del analisis del amplificador clase B concluimos que es un sustituto valido al clase A si se busca aumen-
tar la eficiencia del amplificador. No obstante, al introducir distorsiéon, comprometemos la linealidad
del amplificador. Otra desventaja del amplificador clase B es que posee un comportamiento deplorable
en sefial pequenia |2], esto debido a la suposicién de que poseerd un corte abrupto cuando vgg sea
menor al voltaje limite V;;. En la realidad ese corte no es abrupto, por lo tanto, el desempeno del
amplificador clase B se empobrece y la eficiencia empeora a menos del 65 % [2].

Es con el analisis del amplificador clase A y B que observamos un comportamiento antagénico entre la
linealidad y la eficiencia, para esto introducimos un punto medio entre estas dos clases de operacién,

dando lugar al amplificador clase AB.

2.2.3. Clase AB

El amplificador clase AB, a diferencia del amplificador A y B que presentan un solo punto de
operacién y un solo angulo de conduccion, éste presenta un rango de dangulos de conduccién entre 360°
de clase A y 180° del clase B, de ahi el nombre clase AB. La sefial de corriente estara rectificada por

menos de medio ciclo como se observa en la figura [2.15] indicando que el transistor estard encendido
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mas de medio ciclo, pero no un ciclo completo. Si bien, la clase AB se encuentra entre los dngulos
de conduccién de la clase A y de la clase B, la misma logica aplica para la ubicacién del punto de
operacién. El punto de operacién del clase AB es un rango en la linea de carga entre el punto medio

de la regién activa (Clase A), y la regién de corte (Clase B), se puede visualizar en la ﬁguram

o
o

o
o

Corriente [A]

0.4

0.2

— Voltaje Vos

—Corriente iy
z 0

™ 27 37

Figura 2.15: Formas de onda de ()1 en clase AB.

Este modo también presenta una onda de corriente distorsionada que a diferencia del amplificador
clase B, presentard armodnicos pares e impares y por lo tanto, requerird de una terminacién de
arménicos como la presentada en la figura Este modo de operacion, Cripps en [3| lo define como
el caso general de la reduccién del dngulo de conduccién, y al ser el foco de este trabajo, la seccién 2.3
estard designada a desarrollar el balance armonico o el andlisis de las ondas del amplificador clase AB

a mayor detalle.

’ma g Vs-

las \ (linear gsteps)
N

\%
\%3

0 08

Vinee (<<Vmax) Vimax

Figura 2.16: Punto de operacién del transistor Q1 en clase AB.
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2.2.4. Clase C

Habiendo definido los dngulos de conduccién de 360° a 180° en 3 diferentes clases de operacién,
l6gicamente hacemos la pregunta: jse puede reducir ain mas el dngulo de conduccién? La respuesta
a esta pregunta es el amplificador clase C, que al igual que el amplificador clase AB, define un rango
de dngulos de conduccién. Mientras que el clase AB estd definido de 360° a 180°, el amplificador clase
C define angulos de conduccién menores a 180°, haciendo a la corriente tomar la apariencia de pulsos
conforme se reduce el angulo de conduccién a 0° , como se observa en la ﬁgura que conllevan a

problemas de distorsiéon més graves que los del amplificador clase B.

60 0.5
0.45
50
0.4
0.35
40
> 03 <
s e
‘©30 025 §
S E
> 02 8
20
0.15
0.1
10
—Voltaje Vos0.05
—Corriente iD
0 ——0

0 T 27 3r

Figura 2.17: Formas de onda de ()1 en clase C.

Aplicando la misma ldogica para el punto de operacién, si para el amplificador clase B se encuentra
exactamente en el limite de la regién de corte con la region activa; el amplificador clase C, para reducir
aun mas el dngulo de conduccién, se polariza completamente en la regién de corte muy por debajo del
voltaje limite V;, como se muestra en la figura[2.18] Lo cual da resultado a corrientes de polarizacién
muy bajas que aumentan la eficiencia del amplificador.

Aligual que en el amplificador clase B, en esta clase de operacién se utiliza el nivel de la senal de entrada
para encender al transistor. Pero, el amplificador clase C, al estar polarizado muy por debajo del voltaje
limite, se requerird niveles de voltaje mas grandes no solo para encender al transistor, sino también

para alcanzar la maxima excursion de la senal de V40 € Loz Ademés que, si los picos positivos de la
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senal de entrada aumentan, los picos negativos disminuiran también, y pueden disminuir hasta niveles
criticos de ruptura . Es por estas desventajas y mas que el amplificador clase C no es viable por si
solo en amplificadores de potencia de estado s6lido. No obstante, en arquitecturas compuestas como el
amplificador Doherty, que emplea dos amplificadores de potencia, es comiin emplear un amplificador
clase C como uno de ellos [2], esta arquitectura forma parte del estado del arte de los amplificadores

de potencia.

I n
ma. vgs
lgs (linear steps)
A \ A

Viznee (<<Vmax) Vm

Q1

Figura 2.18: Punto de operacién del transistor 1 en clase C.

En la tabla2.1] resumimos los modos de operacién discutidos hasta el momento, que han sido definidos
con base en el dangulo de conducciéon « de la corriente respecto a la senal de entrada. No obstante,
algo que tienen en comun todas las clases de operacién es que de alguna forma u otra, el transistor
se encuentra en la regién activa directa una parte del periodo de la senal de RF, es decir, emplean al
transistor como una fuente de corriente. Es a partir de este punto en comun que se le denominan a los

amplificadores clase A, AB, B y C como amplificadores de potencia convencionales .

Clase de operacion Angulo de conduccién
[rad]
A 2m
AB m™— 27
B T
0—m

Tabla 2.1: Resumen de clases de operacién.
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2.3. Balance armodnico del amplificador clase AB

Realizar un balance armoénico implica un anélisis de la distorsion de las formas de onda del amplifi-
cador clase AB, que conlleva a un analisis de Fourier de las mismas. Como ya se discutio, el amplificador
clase AB es el caso general de los modos de operacién de los amplificadores de potencia convencionales,
donde el dangulo de conduccién representa un rango de w a 27 como se muestra en la tabla Por
lo tanto, buscaremos plantear la expresién de la corriente en funcién del dngulo de conduccion. Este
planteamiento lo realiza Cripps en [3] y el anélisis lo realiza Gémez en [§]. A partir de ese planteamiento
y andlisis, obtendremos las expresiones de la corriente de DC, la corriente fundamental y la corriente
debido al enésimo arménico para cualquier dngulo de conduccién dentro del rango de la clase AB.
Observamos en la figura [2.19|1a sefial de entrada ves(6) y la corriente de drenador ip(6) resultante de

esa senal de entrada:

05 \ /N /S N\ S %

Figura 2.19: Formas de onda del amplificador clase AB. [3]

La sefial de entrada tiene una excursién por debajo del voltaje de umbral Vi, en 6 = 5, por lo tanto,

en f) = 5 el transistor se apaga y la corriente de drenador, segtin el modelo ideal de la ﬁgura@ corta

abruptamente a 0, y serd hasta que el voltaje de entrada supere el voltaje de umbral, que el transistor

volverd a encender. Como consecuencia, se define a o como el angulo de conduccién y los puntos de
(o7

corte § y —%. Es asi como Cripps plantea las ondas de voltaje y corriente en [3], donde aprovecha la

simetria con el eje y de la funcién coseno para facilitar el analisis de Fourier.
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Para el anédlisis de balance arménico, nos enfocaremos en la onda de corriente ya que es esta onda la que
introduce la distorsién, por lo tanto de acuerdo a los limites establecidos en la figura definimos

la onda de corriente como:

0 ;T <0<
ip(0) =9 I,+I,cos() ; 2 <0< (2.21)
0 Lo <f<n

La ecuacién se encuentra en términos de la corriente de DC denominada I, y la amplitud I,
no obstante, buscamos expresarla en términos del dangulo de conduccién « e I, que a diferencia
de I, e I, podemos obtener I,,q, a partir de las formas de onda de la figura Cuando 8 = 0,
ip(0) = Lnaz, por lo tanto evaluando 6 = 0 enm

ip(0) = I, + I, cos (0)

Imaz = Iy + I,
Iy = Inax — 1, (2.22)

Y cuando § = §, ip(0) = 0, de igual forma si evaluamos = § en[2.21}

. « «
iDp (5) = I, + I, cos (5)

0=1,+ I, cos (%)

cos (%) =7 (2.23)

Sustituyendo 2:22] en 223}

Despejando I:
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Q «Q
1, (1 — COS <§>) = — 1,42 COS (§>

B 110 COS (%)

Teniendo expresiones para I, e I, en las ecuaciones [2.22] y 2.24) respectivamente, podemos sustituir en
la ecuacién [2.21] y obtener la expresién de ¢p en términos de « e 4z, €l desarrollo para llegar a esta

expresion se encuentra en el apéndice A.1. La corriente en términos de « e I,,,q, Sera:

ip(0) = Imam) . [cos (0) — cos (%)} (2.25)

B 1—005(%

La ecuacién 2:21] y la ecuacién [2:25] representan la misma curva de corriente de la figura 219} esta
ultima siendo la de mayor utilidad para nosotros debido a que esta en funcién del angulo de conduccién

y de la corriente maxima, por lo tanto la onda de corriente por analizar sera:

0 ;<0<
ip(f) = #S(T%) - [cos () —cos ($)] ; 2 <0<$ (2.26)
0 ;S <0<m

Sera con la ecuacion que realizaremos el andlisis de Fourier para asi{ obtener la corriente de DC,
la corriente de la frecuencia fundamental y la corriente del enésimo armoénico en términos del dngulo
de conduccién, buscamos expresar ip(f) de la ecuacién como una suma de cosenos (esto gracias

a que ip(f) es una funcién par) que se muestra a continuacion:

= 2N
iD(9)=Ipc+ZIN-COS< TF>

N=1

Donde Ipc e Iy son:

2 [T INTO
IN:T/, zD(O)-cos< Tﬂ>d0

!

Si T = 2w, entonces:

in(0) =Ipc+ Y In-cos(NO)
N=1
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Ine = i/ in(6)do

2 J_,

Iy = l/w ip(0) - cos (NO)db

T J—m

Visto que, de los intervalos —m < § < 5* y § <60 <7, ip(f) = 0, solo integraremos en el intervalo de

=* <0 < 5, por lo tanto las integrales por resolver serdn:

1 (%
IDC = % . ’LD(Q) do (227)
1 r2
Iy = ;[@ ip(f) - cos (NE)do (2.28)

2
La resolucién de todo el anélisis de Fourier a detalle se encuentra en el apéndice A.2. Las corrientes de

directa, de frecuencia fundamental y del enésimo arménico estan dadas por las siguientes expresiones:

Imaz  2sin (%) —acos (%)

Ipc = 27 1—cos (%) (2.29)
I = I?;Tr . f‘_csgz((g)) (2.30)
Imax e e
V= T eos (3] [ (50+3) [y~ ] +on (50-20) [ =y + ] | 230

Las ecuaciones [2.29] 2.30] y .31 nos permitirdn construir la serie de Fourier de la corriente ip(#) dada

por la siguiente ecuacién:

ip(0) = Ipc + I cos (0) + ZINCOS(NQ) (2.32)

N=2

Podemos corroborar la validez de las expresiones evaluando el dngulo de conduccién exactamente en
a =27 yen o = en las ecuaciones y Al hacer esto obtendremos los valores de corriente de
DC y de corriente fundamental para las clases A y B respectivamente y asi compararlos con el andlisis

de ondas realizados en la seccién 2.2.1 y 2.2.2.

= Si a = 27, o bien, operando en clase A:

~ Inas ' 2 sin (%) — @ CoS (%) _ Imae  2sin (27”) — 27 cos (27”) e 2w

Ipc = .= . — il
pc 2w 1 — cos (%) 2T 1 — cos (27”) 2 2
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max

Ipc=1;= 5
7= Ipae o —sin(a)  ILpee 27 —sin(27)  Lpee 27
Y7 o 1—008(%) o7 1—005(27”) 27 2
I — Imaw
! 2

La corriente de la fundamental y de DC son iguales, corroborando la operacién en clase A y
los valores obtenidos en la seccién 2.2.1. Si quisiéramos, a partir de estos valores, corroborar la

eficiencia calculamos la potencia debido a la frecuencia fundamental empleando [3]:

1
Plzpout:%'ﬁ

VDDIma:c _ VDDImaa:

T2 v2.2 4

Calculamos la potencia de DC de acuerdo a la ecuacién 2.10] Ppc:

Py

VDDImax

Ppc =Vppl, = >

Finalmente corroboramos la eficiencia del amplificador clase A empleando la ecuacién 2.7

P VDD4]ma:E 1
n Ppc VDDQImaw 2 %

= Si @ = 7, o bien, operando en clase B:

Lnae 2sin (%) — acos (%) Imaz 2sin (%) — T COS (g) Imaz 2
1

I == . P— =
bo 2w 1 — cos (%) 2 1 — cos (g) 2w
Imaa:
Ipc=1,= -
I Iar o —sin(a) Lz 7 —sin(m) Loz m
! 21— cos (%) 27 1 —cos (g) 27 1
Ima:t
I = 5

La corriente de DC esta reducida en un factor de 7 respecto a la corriente fundamental, indicando

una operacion en clase B como se discutié en la seccion 2.2.2, de igual forma si verificamos la
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eficiencia:

P1:Poutzw'ﬁ

VDDIma:c _ VDDImaa:

P = _
1 V2-v2-2 4
V Ima:v
Ppc = Vppl, = 2P maz
s
Pl % -
n:PDc:%:Z:m&%

Con el andlisis anterior validamos que las expresiones para la corriente fundamental y corriente de
DC son correctos, es con esta validacién que podemos calcular la potencia debido a la frecuencia
fundamental, la potencia de DC y la eficiencia para cualquier angulo de conduccién dentro del intervalo
de m < a < 2m, o bien, podemos calcular la eficiencia y potencias de DC y RF para cualquier
amplificador clase AB, siempre y cuando se tenga un cortocircuito de armoénicos presente.

Ahora, para corroborar si la componente del N-ésimo arménico es correcta, debemos de realizar las
aproximaciones de la corriente ip(#) graficando la ecuacién con cierto nimero de armonicos
y variando el dngulo de conduccién. Esto para validar el andlisis anterior para cualquier dngulo de

conduccion dentro del intervalo de 7 < o < 27

Analisis de Fourier de iD(0)

T T T

i (0)
1 i(0) aproximada con 4 arménicos(|

_iD(H) aproximada con 8 arménicos
0.8 ]
0.6 - ]
0.4 7
0.2 7
0r- ]
| | | | |
0 g 27 3r 4 5m 6

f=wt

Figura 2.20: Aproximacién de ip(f) para o = 1.5m = 270°.
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Analisis de Fourier de in(0)
T T T

=

= i

0) aproximada con 4 arménicosF|

iD(

iD(e) aproximada con 8 armoénicos

0.8

0.2

0 = -
| | | | |
0 ™ 27 3 47 5 67
0=wt
Figura 2.21: Aproximacién de ip(f) para o = 1.187 = 212.4°.
Analisis de Fourier de in(0)
T T T
o i(6)
1 iD(ﬂ) aproximada con 4 armoénicos||
iD(G) aproximada con 8 arménicos
0.8 N
0.6 - ]
0.4r -
0.2 ]
O - —
| | | | |
0 s 27 37 47 57 67

0=wt

Figura 2.22: Aproximacién de ip(f) para o = 1.647m = 295.19°.

Podemos confirmar las caracteristicas del amplificador clase AB y de la reduccién del angulo de con-
duccién a partir de las aproximaciones de las figuras [2.20} y Conforme se reduce el angulo de
conduccién, se puede apreciar que se requiere de mayor cantidad de armdnicos para lograr una mejor

aproximacion de la onda de corriente, indicando un aumento en las magnitudes de In. Mientras que
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al aumentar el angulo de conduccién, observamos que 4 armoénicos bastaron para obtener una buena
aproximacion de la onda de corriente, indicando un menor contenido arménico. Podemos observar esto

graficando el espectro de las ondas de corriente ip(6) de las 3 figuras anteriores:

Espectro de iD(a) para 3 diferentes angulos de conduccion («)

0.6 \ \ \ \ \ \ I
-® o =1.57
'] =2 =1.187
0.5 - = 1.647]
T o4} i
3
_€E
z 0.3f .
()
©
- 0.2F 4
=
<
E 01F .
<C
0 i ! : . ' s
_0'1 | | | | | | |
DC f 2f 3f 4f 5f 6f 7f 8f

Figura 2.23: Espectro de la corriente i () para los 3 déngulos de conduccién.

El espectro de la figura[2.23| muestra como al disminuir el 4ngulo de conduccién disminuye la amplitud
de la corriente de DC, pero aumenta la amplitud de los armoénicos, especialmente del 2do arménico.
También muestra el comportamiento opuesto, es decir, al aumentar el d&ngulo de conduccién aumenta
la amplitud de la corriente de DC y el contenido arménico disminuye. Es aqui donde se ejemplifica
perfectamente la relacién entre la linealidad y la eficiencia con el dangulo de conducciéon y como en-
contrar un balance adecuado entre los dos resulta mads sencillo operando en clase AB. No obstante,
podemos destacar otro detalle del espectro y es la componente fundamental, aunque los 3 dngulos de
conduccién poseen amplitud similar, la que posee mayor amplitud (espectro negro), no es ni la mds
lineal (espectro azul), ni la més eficiente (espectro rojo), y la amplitud de la corriente fundamental
también es importante ya que entre mayor sea su amplitud, mayor serd la potencia entregada a la
carga.

En conclusion, la seleccion del angulo de conduccion, o bien, el punto de operacién no es trivial, varios
factores como la eficiencia, linealidad y amplitud de la corriente fundamental seran las principales

directrices del diseno, ya sea en buscar mayor eficiencia, mayor linealidad o mayor potencia a la salida,
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el diseno serd utilizar herramientas que nos permitan priorizar alguno de estos objetivos o balancearlos
lo mejor posible. Una de estas herramientas seran las redes de acoplamiento, por lo tanto, nos compete

determinar qué son y como disenarlas.

2.4. Herramientas para el diseno de redes de acoplamiento

A red de acoplamiento, nos referimos a una red de adaptaciéon de impedancias que en su forma maés
bésica, son filtros que transforman impedancias para producir una maxima transferencia de potencia

del generador a la carga. Para que esto ocurra se debe cumplir la condicién [14]:

Z, = 7% (2.33)

Donde Z;, es la impedancia de la carga y Zg es la impedancia del generador.

A las condiciones de la ecuacién [2.33] se le llama acoplamiento conjugado o conjugate match, y para la
mayoria de sistemas de comunicaciones es la tarea principal de las redes de acoplamiento. Supongamos
el circuito de la figura[2.24] donde se muestra al transistor Q1 siendo excitado por una fuente de voltaje

Vs, con su resistencia de fuente Z,, y alimentando una carga Zj,.

o

Zout
Zr,

Figura 2.24: Circuito por acoplar.

Siguiendo el principio de acoplamiento conjugado de la ecuacién @ Zin = 247y Z5, = 2}, Cabe
aclarar que, por estandar, las cargas y las resistencias de la fuente en telecomunicaciones son 50€2 en la
mayoria de los casos; y muy dificilmente las impedancias de entrada de un transistor FET coincidiran
con este estandar. Es més, estas impedancias de entrada y salida no solo presentan parte resistiva, sino

también parte reactiva, por lo que de forma natural no se cumple la condiciéon de méxima transferencia
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de potencia. Para esto introducimos dos redes de acoplamiento, la red acopladora a la salida (OMN]) y
la red acopladora a la entrada (IMN]) como se muestran en la figura Estas redes nos permitiran
transformar las impedancias de entrada y salida para poder cumplir con la condicién de la ecuacion

2,001

OMN

N —|[ @

Zin Zout
Zr,

Figura 2.25: Circuito con redes de acoplamiento a la entrada y a la salida.

Habiendo agregado la red de acoplamiento se debera de cumplir que:

Zin = ZIMN + Z

2y = ZoMN + 21

Ahora bien, en el diseno de amplificadores de potencia no solo nos interesa la maxima transferencia
de potencia, nos interesa también maximizar la generacién de potencia en el transistor o la eficiencia
del amplificador [13]. Y al estar operando el transistor en sefial grande, la potencia de salida y la
eficiencia dependerd de la amplitud de la senal de entrada y de la impedancia de la carga. Por lo tanto,
nos compete determinar la impedancia de Z,,; necesaria para maximizar la potencia a la salida y
la eficiencia empleando una prueba experimental llamada load-pull o empleando un modelo de senal

grande del transistor.

2.4.1. Load-pull

La prueba de load-pull consiste en variar el coeficiente de reflexion I' a la salida del transistor; que
esto se traduce a variar, en un intervalo de impedancias, la carga de un transistor. Para asi obtener la
impedancia donde las figuras de mérito del amplificador de potencia son éptimas o satisfacen ciertas

especificaciones de disefio. Es un proceso empirico donde se obtienen las condiciones de acoplamiento
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empleando un sintonizador de impedancias |3]. Una prueba de load-pull de forma esquemadtica se puede

observar en la figura [2.26]

-

.

Dispositivo Baj{;""*--..

Fuente —r ya Prucba (DUT) ,’—" ya 4:» Carga
Sintonizador Sintonizador
de de
Impedancias a Impedancias a
la Entrada la Salida

Figura 2.26: Esquema general de una prueba de load-pull. [4]

En esencia, la prueba de load-pull es el barrido de un rango de impedancias a la salida de un dispositivo
bajo prueba . El intervalo de impedancias que se sintoniza a la salida se observa como una regién
de la carta Smith, y dentro de ese intervalo se seleccionan puntos discretos, que representan impedancias
a una frecuencia de operacién. Se conectan a la salida esas impedancias una por una y en cada punto
se evaluaran la potencia a la salida y el PAE. Segun la figura [2.26] en una prueba de load-pull no
solo se sintoniza la impedancia a la salida, sino también a la entrada, llamado source-pull, que para
el amplificador de potencia solo nos compete la maxima transferencia de potencia en la salida, por lo
tanto no es necesario sintonizar las impedancias a la entrada.

Las impedancias que obtengan un mismo valor de potencia de salida, se unen con una linea formando
asi contornos en la carta Smith, y lo mismo con impedancias que generan una determinada eficiencia,
asi tenemos dos series de contornos diferentes unos para maximizar la eficiencia y otros para la potencia
de salida, como se observa en la figura

Destacamos que los contornos mas pequenos, en ambos casos, representan los de mayor potencia
y eficiencia. También observamos que los circulos de méaxima potencia y méaxima eficiencia, no se
entrelazan resaltando de nuevo la relacion antagénica entre estas dos figuras de mérito. Serd entonces
dependiendo de las especificaciones de diseno que seleccionaremos la impedancia de salida Z,,;, que
serd la impedancia a la cual disenaremos nuestra red de acoplamiento a la salida. Los resultados de
load-pull también son empleados para la generacién de modelos de senal grande del transistor, para
después ser implementado en software de simulacion, estos modelos lo utilizan como extensién de los

pardmetros S y de ahi lo llaman pardmetros X o modelado de polidistorsién arménica (PHD) [15].
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Figura 2.27: Contornos de potencia de salida (rojo) y de PAE (azul).

La prueba de load-pull es completamente empirica y se realiza con analizadores de redes vectoriales
(VNA por sus siglas en inglés), no obstante, este equipo es muy caro y la configuracién de una prueba
de load-pull es mas complicada y sofisticada que la mostrada en la figura Es por este problema
que se opta por simular esta prueba en un software CAD empleando modelos en senal grande del

transistor que pueden ser proporcionados por el fabricante del transistor.

2.4.2. Modelado del transistor en senal grande

Los amplificadores de potencia, para extraer maxima potencia con mayor eficiencia, operan en
condiciones de sobrecarga o compresion, es decir, operan en senal grande, por ende, para el diseno y
simulaciéon de un amplificador de potencia se emplean modelos no lineales o modelos en senal grande
de transistores de potencia, donde se busca modelar el transistor ante una sefial arbitraria |2].

Davis et al en menciona que la mayoria de modelos de senial grande son transformaciones de
muchos modelos lineales que dependen de la polarizacién del transistor, para asi generar un solo
circuito equivalente de senal grande. Al generar este circuito equivalente, por consecuencia, se asume

al transistor como un elemento cuasi-estatico como se asumié en el analisis de los modos de operacién
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(ver suposiciones del modelo ideal de la Figura. Que el transistor sea un elemento cuasi-estatico,
nos dice que es un dispositivo sin memoria y desprecia efectos térmicos y de dispersiéon que cambian
los valores del circuito equivalente en sefial grande con el tiempo.

Davis entonces nos desglosa algunas de las caracteristicas que debe de presentar un modelo en senal

grande y algunos modelos bien documentados. Un modelo en senial grande debe tener la capacidad de:

Replicar las curva I-V de DC para replicar cualquier punto de operacién.

= Modelar adecuadamente la excursién de la senal RF, es decir, modelar los efectos de dispersién

en el transistor.
= Representar la dependencia del voltaje de polarizacién en las capacitancias.
= Reproducir los valores absolutos de aquellos parametros dependientes del voltaje de polarizacion.
= Incluir los efectos térmicos.
= Incluir retardos en el tiempo para modelos de alta frecuencia.
Y algunos de los modelos més utilizados como para MESFETS o HEMTS son:
= El modelo Trinquit ?TOM” [16]
= El modelo Angelov/Chalmers [17]
= El modelo Parker-Skellern [1§]
= El modelo embebido de OSU [19]

Ya sea empleando un modelo en senal grande o emplear la prueba de load-pull nos permitird determinar
el acoplamiento de impedancias a la frecuencia fundamental, sin embargo, ya se ha mencionado que
en un amplificador clase AB no basta maximizar la potencia y eficiencia a la frecuencia fundamental,
sino también importa manejar la distorsién generada por los arménicos. Por lo tanto para finalizar el
planteamiento y anélisis del amplificador de potencia en clase AB, nos queda definir la topologfa final
del amplificador, ya que la figura 2.25] es solo el primer paso al planteamiento de un amplificador de

potencia y nos queda completar el planteamiento para poder iniciar con el proceso de diseno.
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2.5. Topologia del amplificador de potencia

Retomamos el circuito de la figura[2:25] para finalizar el planteamiento del amplificador de potencia,
que para ser uno necesita una fuente de DC y una red de polarizacién para inyectar al circuito esa

corriente de DC, como se muestra en la figura [2.28

Vbp Cy

Chiock I I OMN

| || |
IMN || |[:Q1

Zy,

Figura 2.28: Primer planteamiento para el amplificador de potencia.

La red de polarizacion deberd poseer las caracteristicas de un RFC para evitar el flujo de la senal de
RF hacia la fuente, no obstante no todo RFC es perfecto, por lo tanto, se agrega el capacitor Cy como
proteccién extra ademéas de funcionar como un filtro para la fuente de DC.

Ahora bien, a la salida mencionamos que la OMN sera para el acoplamiento a la frecuencia fundamental
para maximizar la generacion de potencia de @1, y si ()1 estard operando en clase AB, la senal de
salida presentard armoénicos que no son tomados en cuenta por la OMN, por lo tanto, necesitamos una
red a la salida que nos permita terminar los arménicos, similar al circuito tanque de la figura

Y a la entrada, como todo amplificador de microondas, requiere de una red de estabilizaciéon con el
objetivo de cumplir con el criterio de estabilizacién de Rollet dentro y fuera del ancho de banda del

amplificador |20]. Agregamos estas dos redes en la Figura
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Vbp Cy

I I OMN

| | Red de [:
N | | Estabilizacién 4 @

Filtro de

Arménicos

Zr,

Figura 2.29: Planteamiento final para el amplificador de potencia.

La figura[2.29 es un planteamiento para un amplificador de potencia clase AB de alta frecuencia en su
forma mds general y cada una de estas redes tomara diferente forma dependiendo de las especificaciones
del diseno y de la facilidad de implementar estas redes a un circuito de microcinta, ya que la finalidad
principal del disefio de estos circuitos es con la intencién de fabricarlos y caracterizarlos, entonces
también serd nuestro trabajo como disenadores facilitar el proceso de fabricaciéon con un diseno simple

pero funcional procurando acatar las especificaciones de diseno como prioridad.
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Capitulo 3

3. Diseno y simulacion

A partir de los conceptos revisados en el capitulo 2, nos compete detallar el disefio del amplificador
clase AB, a partir del analisis y planteamiento realizado en las secciones 2.3 y 2.5 respectivamente.
Para eso, este capitulo expone la metodologia y las herramientas por emplear en el diseno y simulacién
del amplificador; los pasos seguidos para el diseno del amplificador y los resultados de la simulacién

final del amplificador disenado.

3.1. Metodologia

El amplificador clase AB sera disenado empleando el software CAD ADS proporcionado por Key-
sight Technologies que presenta desde simulacién de circuitos de pardmetros concentrados en alta
frecuencia, simulacién de circuitos de parametros distribuidos en las bandas de microondas e incluso
simulacion electromagnética de circuitos de microcinta. Y lo mdas importante, es la facilidad de im-
plementar modelos lineales y no lineales de transistores para efectuar el diseno de amplificadores de
microondas.

ADS presenta un sinfin de capacidades que pretendemos explotar para el diseno del amplificador de
potencia y asf como planteamos el amplificador por disefiar en la figura[2:29] debemos de plantear una
secuencia logica para poder efectuar el diseno y que a partir de esta metodologia se puedan disenar
mas amplificadores convencionales, sin importar el transistor utilizado o las especificaciones de diseno.
El diagrama de flujo de la figura [3.I] representan la secuencia de pasos y decisiones tomadas para

alcanzar el disenio del amplificador clase AB.
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CAPITULO 3

Seleca | Polarizar al Extabilizar =1
s : transistor dentro y
transistor y obtener transistor en Clase fiiers dal ahcho de
su modelo no lineal AB
banda
: e Acoplar i
Realizar Disefiar el : P Simular la
: ” A impedancias de
simulacion circuito de s et rueba de load-
electromagnética microcinta pull pull
: : - Realizar simulacion
Realizar simulacion i
de balance arménico L FIN
potencias

Figura 3.1: Diagrama de flujo para disenio de amplificador clase AB.

A grandes rasgos, después de seleccionar el transistor por utilizar, se debe polarizar y estabilizar dentro
y fuera del ancho de banda. Esto implica disenar una red de polarizacion y estabilizacion. Utilizando el
modelo del transistor seleccionado, simulamos la prueba de load-pull para asi obtener las impedancias
necesarias para optimizar el desempeno del amplificador y disenar 2 redes de acoplamiento a la entrada
y salida, que esta tltima incluye un corto de arménicos.

3.2. Diseno

Para empezar el diseno, detallamos las especificaciones de diseno del amplificador clase AB:

Parametro Especificacién

Frecuencia Central 2 GHz

Potencia de Salida >10 W (40 dBm)

Ganancia > 10 dB
PAE >50%
Ancho de banda 200 MHz

Tabla 3.1: Especificaciones de diserio.

De acuerdo con las especificaciones de la tabla[3.I] destacamos que el disenio de las redes mencionadas
en la propuesta de la figura[2.29|seran disenadas con elementos de pardmetros distribuidos, debido a la
frecuencia de operacion y ancho de banda del amplificador. Por lo tanto, el diseno preliminar de estas
redes serd empleando lineas de transmision ideales que posteriormente deben ser traducidas a lineas de

microcinta. Finalmente, teniendo el circuito en microcinta, se realiza una simulacién electromagnética,
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que esta dentro de las capacidades de ADS, para finalmente realizar el balance arménico y barrido de
potencias para evaluar las figuras de mérito del amplificador disenado. A continuacién, se reporta todo

el proceso de diseno.

3.2.1. Seleccion del transistor

El transistor es el corazén del amplificador, por lo que no puede ser seleccionado a la ligera. Para
el diseno del amplificador de potencia de alta frecuencia, por como dice el nombre, nos interesa que el
transistor pueda soportar corrientes altas, y por lo tanto, potencias altas en el rango de microondas,
especificamente 10 W @ 2GHz segun la tabla por lo tanto debemos analizar la tecnologia dispo-
nible para alcanzar estas metas.

El desempenio de los transistores en las frecuencias de microondas estd directamente relacionada con
las dimensiones fisicas del dispositivo y, méds importante ain, la velocidad de los portadores de carga
en el material semiconductor del que esta hecho [2]. Y la potencia que soportan estos dispositivos estd
relacionado al campo eléctrico de ruptura y a la anchura de la banda prohibida del material semicon-
ductor. Este primero nos permite manejar voltajes mas altos y el segundo, temperaturas de operacién
més altas; ambas fundamentales en el manejo de potencias altas |[21]. Las especificaciones anteriores
nos llevan a descartar los transistores bipolares de juntura (BJT) y los transistores de efecto de campo
(FET) que sean fabricados sobre Silicio (Si), GaAs (Arseniuro de Galio) y InP (Fosfuro de Indio), ya
que ninguno de estos materiales son capaces de soportar voltajes y corrientes muy altas.

La tecnologia que cumple con todas las especificaciones que buscamos en nuestro transistor son tran-
sistores fabricados sobre Nitruro de Galio (GaN) o Carburo de Silicio (SiC), que poseen la capacidad
de soportar potencias en un grado de magnitud mayor que los hechos en Si y GaAs [2]. Y para la
operacion en alta frecuencia, empleamos un HEMT que tenga un buen desempeno en la banda S de
las microondas (2-4 GHz).

La empresa Macom, maneja dispositivos semiconductores en una variedad de bandas de frecuencia,
dentro de la banda S, se encuentra el transistor CGH40010F que después de analizar su hoja de da-
tos 5], determinamos que este transistor es adecuado para el disefio del amplificador porque, ademés
de cumplir con todas las especificaciones de la tabla[3.1] Macom tiene una librerfa en ADS que contiene
el modelo no lineal de este transistor. En la Figura [3.2] se puede observar la descripcin, aplicaciones

y algunas caracteristicas del transistor CGH400010:
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CGH40010 [\

10w, DC - 6 GHz, RF Power GaN HEMT

a7

The CGH40010 is an unmatched, gallium nitride (GaN) high electron

maobility transistor (HEMT). The CGH40010, operating from a 28 volt ‘{/\
rail, offers a general purpose, broadband solution to a variety of RF and S
microwave applications. GaN HEMTs offer high efficiency, high gain and ;
wide bandwidth capabilities making the CGH40010 ideal for linear and

Description

e

compressed amplifier circuits. The transistor is available in both screw- Package Type: 440166 & 4401596
down, flange and solder-down, pill packages. Phs: CGHADD10F & CGH40010P

Features Applications

*  Up to6 GHz Operation *  2.Way Private Radio

* 16 dB Small Signal Gain at 2.0 GHz *  Broadband Amplifiers

+ 14 dB Small Signal Gain at 4.0 GHz +  Cellular Infrastructure

+ 13 Wtypical Pssr +  Test Instrumentation

*  65% Efficiency at Py »  Class A, AB, Linear amplifiers suitable for OFDM,

= 28V Operation W-CDMA, EDGE, CDMA waveforms

Figura 3.2: Caracteristicas principales del CGH40010.

En la misma descripcion y en las aplicaciones podemos observar que este transistor es excelente para

amplificadores clase AB.

3.2.2. Polarizacién y estabilizacion del transistor

Habiendo seleccionado el transistor, ahora debemos obtener su modelo no lineal y empezar el
proceso de diseno polarizando y estabilizando al CGH40010F. El modelo no lineal del dispositivo nos
lo proporcioné el fabricante, Macom.

Para la polarizacién, debemos obtener las curvas IV haciendo un barrido en DC en ADS, empleando
el esquematico de la figura[3.3] El esquematico emplea una simulacién anidada para realizar el barrido
de las dos fuentes de DC, y como resultado del barrido obtenemos las curvas IV del transistor (Vpg
vs Ipg) que se pueden observar en la plantilla de datos de la figura Fijamos el voltaje Vgg en
voltajes negativos al tratarse de un transistor FET y de -2V a -4V, debido al valor especificado en la
hoja de datos del transistor Vgsg = —2.7V. Y el voltaje Vpg lo escogemos en el rango de 0 a 70V

para barrer hasta mas del doble del voltaje de operacién segin la hoja de datos Vpc = 28V .

42



CAPITULO 3

3. DISENO Y SIMULACION

FET Curve Tracer
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Figura 3.3: Esquematico para obtener las curvas IV.
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Figura 3.4: Plantilla de datos para la polarizacién del CGH40010F. [@

La plantilla de la figura [3.4] muestra una interfaz de usuario que nos permite polarizar al transistor en
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cualquier regién de operacién. Fijando un marcador en el voltaje de rodilla, que funciona como nuestro
limite de la region lineal, y otro punto en el punto de operacion, la plantilla nos generard una linea
de carga. A partir de la linea de carga y del punto de operacién, no solo se aproximan las formas de
onda de voltaje y corriente en el transistor, sino que también se aproximan algunas figuras de mérito
como la potencia de salida (en dBm), ganancia a sefial pequenia y senal grande, eficiencia y dngulo de
conduccion. Cabe destacar que los valores de dicha plantilla son aproximados y no fueron calculados
empleando un balance arménico, ademés que los valores de potencia y eficiencia no son finales ya que
todavia no se ha realizado ni las pruebas de load-pull ni la terminacién de arménicos. Si quisiéramos
obtener valores méas caracteristicos de nuestro amplificador clase AB, podemos emplear las ecuaciones
del balance armoénico (ecuaciones y , que para computarlas solo necesitamos I, v « las

cuales podemos extraer de la figura [3.4} Teniendo los siguientes datos:

Vpop = 28V
a =257.73° =~ 1.4317~w

Iee = 0.678A
Calculamos Ipc e Iq:

Lpaz  2sin (§) — acos () _ 0678 2sin (L43177) — 143177 cos (L431T

2 1 — cos (5) 2m 1 — cos (+-4317T)

Ipc = ) =0.2904 A,

Imar o —sin(a) 0.678 1.4317w — sin (1.43177)
Il = . — Il — .

2 1—cos(§) 2 1 — cos (L4317T)

= 0.3630 A.
Calculamos la eficiencia con la potencia de la fundamental y la potencia de DC:

Vpop i 28 0.3630

Pl:POUt:W.ﬁ:E.i\/ﬁ

=5.082 W ~ 37 dBm,

Ppc =VppIpc =28-0.2904 = 8.1312 W,

P, 5.082
"= P T 81312 %

Observamos que de nuestro anélisis de balance armoénico nos proporciona una potencia de fundamental
y eficiencia més altas que la aproximacién hecha por la plantilla, indicdndonos que los valores aproxi-

mados no son finales y pueden ser mejorados, por lo tanto, servirdn como referencia de disenio. Ya que
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a pesar de que estos dos valores son mayores, podemos observar que las ganancias en senal pequena y
senal grande son aceptables y en concordancia a lo que la hoja de datos nos proporciona. Entonces,
dado que se cumplen algunas de nuestras especificaciones, y que algunas pueden ser mejoradas, selec-
cionamos como punto de operacién Vggs = —2.7V y Vpg = 28V, dando una corriente Ipg = 210 mA.
Habiendo polarizado el transistor, debemos estabilizarlo dentro y fuera del ancho de banda especifi-
cado en 3.1} Empleando un analizador de redes dentro de ADS, podemos analizar los pardmetros S
del transistor y evaluar ya sea el criterio de Rollet o el criterio u . El esquematico para evaluar
estabilidad se muestra en la figura [3.5] Polarizamos el transistor en el punto de operacién elegido
(VBiasl = —2.7V y V Bias2 = 28V) y realizamos la simulacién de pardmetros S dentro y fuera del
ancho de banda especificado, para asi obtener los circulos de estabilidad y los criterios de estabilidad

p. Los resultados de la simulacién del esquemadtico de la figura [3.5] se pueden observar en la figura[3.6

— SP_NWA
S X1 DisplayTemplate
1 \ W7 S 2 Start=0.5 GHz disptemp1
r= B Stop=6 GHz "SP_NWA_T"
o ) [+ ) NumPoints=101 "S_21_11_wZoom"
VBias1=-2.7
VBias2=28
Port1Z2=50
Port2Z=50 Activate for available
gain and stability circles:
DisplayTemplate
disptemp2
"Circles_Ga_Stab"
CCH40010F ”Circles_StabiIity"
Gal ran
e |
MACDM p—
CGH400]0F_v2
X2
t=25
rth=8 —
x1=1
x2=1

Figura 3.5: Analizador de redes para evaluar estabilidad.

Los circulos de estabilidad de la figura [3.6] se encuentran parcialmente dentro de la carta Smith in-
dicando que el transistor es condicionalmente estable a 2 GHz y determinamos que este sera el caso

hasta, aproximadamente, 4 GHz cuando pr o pg son mayor que 1.
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Figura 3.6: Circulos de estabilidad del CGH40010F polarizado en Vgg = —2.7V y Vpg = 28V.
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dB(S(2,1))=13.587| impedance = Z0 * (0.049 + j0.076) freq=2.040 GHz : :
dB(S(1,2))=-32.810

Figura 3.7: Parametros S del CGH40010F sin establizar.

Buscamos que a 2 GHz y para bandas superiores e inferiores el transistor sea incondicionalmente
estable, para lograrlo introducimos una red estabilizadora como mostramos en la propuesta de la figura
[2:29] Esta red tiene como objetivo modificar los pardmetros S del transistor; y puede estar compuesta

de componentes pasivos o reactivos y a su vez puede estar ubicada en la compuerta o drenador del
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transistor, o incluso en la fuente del mismo. En la propuesta, fijamos esta red a la entrada, para evitar
componentes pasivos a la salida, ya que estos pueden generar efectos de carga y a su vez disipar parte
de la potencia de salida que esta siendo enviada a la carga.

Por lo tanto, fijamos la red estabilizadora en la compuerta del transistor y como menciona la hoja de
datos, para estabilizar a mds bajas frecuencias, empleamos un resistor en serie [], verificando que a
la frecuencia de operacion, la ganancia Sy de la figura no caiga a menos de 10 dB al ser esta una
especificacion de diseno. El valor del resistor serda el minimo suficiente para cumplir el criterio u. El
nuevo esquematico del transistor con el resistor estabilizador se puede observar en la figura [3.8] y los

resultados de la simulacién de parametros S en las figuras y

Load_Pull_Instrument1_ri Load Pull Instrument 1
X1
V_Bias1=27V 1-Tone S
V_Bilas2=28 V =

= Source /g Load
RF_Freq=2000 MHz {No DC) Biasi— == = Bias2 (Ne DC)
Pavs_dBm=29 o1 Q) @ [ Q|

70=50+j*0 * 1T '
Specify Load Center S=no

Sweep_Rectangular_Region=no
Swept_Harmonic_Num=1
Z_lLoad_Center_Fund=20+j"0

Z

_Source Fund=5+j*0 CGH40010F _
A ——=[,
R mcom |
R1
R=50hm CGH400]0F v2
X2 =
=25
th=8
x1=1
x2=1

Figura 3.8: Transistor con red estabilizadora.

Destacamos que la carta Smith de la figura se encuentra vacia, o bien, no se observan los circulos
de estabilidad en ella, por lo tanto indicamos que a 2 GHz el transistor es incondicionalmente estable,
esto corroborado por el criterio u, ya que pp v s son mayores que 1, de 1 GHz en adelante, indicando
estabilidad incondicional fuera del ancho de banda. También verificamos que el resistor de 52 no atente
dristicamente la ganancia en sefial pequena Sa;. En la figura [3.10] esta ganancia sigue siendo mayor a

10dB, previo a las pruebas de load-pull.

47



3. DISENO Y SIMULACION

CAPITULO 3
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Figura 3.9: Circulos y criterio de estabilidad con red estabilizadora.
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Figura 3.10: Parametros S del CGH40010F estabilizado.
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3.2.3. Pruebas de load-pull

Con el transistor polarizado y estabilizado, podemos realizar las pruebas de load-pull. Asi como ADS
tiene instrumentos como el analizador de redes empleado para estabilizar al transistor, también posee
instrumentos y plantillas para simular pruebas de load-pull. Para empezar las pruebas, utilizaremos
una plantilla que nos permita realizar el load-pull a un solo tono y a un nivel de entrada constante,
figura [3.11] El instrumento consta de un sintonizador a la salida que nos permite variar la impedancia
presentada al transistor, y mediante una simulacién de balance armonico, calcular la potencia de salida

y eficiencia para cada impedancia.

Load Pull_Instrument1 r1 Load Pull Instrument 1
X1

V_Bias1=-2.7 V 1-Tone =
V_Bias2=28 V Source || ] S Load
RF_Freq=2000 MHz {No DC} Bias! ———=—="Bias2 (No DC)
Pavs_dBm=29 B | =] G

20=50+j"0 ‘
Specify_Load_Center_S=no

Sweep_Rectangular_Region=no
Swept_Harmonic_Num=1
Z_lLoad_Center_Fund=20+*0
Num_Points=144 CGH40010F
Z_Source_Fund=5+*0 N

AV “"I[;7

R MACOM

R1

R=50hm CGH40070F v2
X2 =
=25
th=8
x1=1
x2=1

Figura 3.11: Esquematico para prueba de load-pull.

Para realizar la prueba de load-pull debemos de especificar, ademéas de los valores de polarizacién
y frecuencia, el nivel de entrada al que se realizara el balance armonico; ya que se estd realizando
una prueba a nivel de entrada constante, y el rango de impedancias del sintonizador. Este rango lo
representamos como una region en la carta Smith ya sea rectangular o circular. Como especificamos
en la figura [3.11] consiste en una regién circular con centro en la impedancia de carga a la frecuencia
fundamental y esa regién dividida en N puntos. La impedancia de carga se obtuvo de la hoja de datos
del CGH40010 donde nos estipulan impedancias de entrada y salida aproximadas para el transistor a
diferentes frecuencias [5], que nos servird como referencia para seleccionar la regién en la carta Smith.

Habiendo especificado lo necesario para hacer la prueba, los resultados de la simulacién se muestran
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en la figura [3.12}
System Reference Impedance Z0: 50.000
R 5 =1 | ARhoof 0 corresponds to a
At load that gives maximum power (and gain): | |~ impedance of conj(z0). EE[!]I'\:{S{JF
BiasCurrent at MaxPower || Zload at MaxPower MaxPowerRho PAE and Delivered Power Contours levels, dBm:
0.915 17526+ ]2 150 0.482 /174388 \ 42.20
42.18
. 42.00
PAE_at_MaxPower 2180
62.172 41.60
41.40
i © o \ 41.20
Z_In_at_MaxPower Gain_at_MaxPower ég \
5.951 +]0.142 13223 SE 1
o, ; PAE contour
= Ya:
Poel_dBm_Max it / eves. %
72.945
42223 77000
70.000
68.000
) i 66.000
At load that gives maximum PAE: \_/ 64.000
BiasCurrent_at_MaxPAE Zload_at MaxPAE MaxPAE_Rho (PAE. %) (Power Delivered, dBrm)
0.578 14.772 +j14.533 0.574 /144,936 P
level=72.945, number=33 level=42.200, number=4
PAEmax | 14982 + j14.£154‘ | 18.150 + j2.822|
Available Source
73018 .
Transducer Power Gain Contours, Power, dBm
Z_In_at MaxPAE Gain_at_MaxPAE Simulated Load Reflection Coeflicients and 29
5 801 + 0 651 11,990 Comesponding Input Reflection Coefficients

Source Impedance

Pdel_dBm_at_MaxPAE at Fundamental
B seaaellden.s
§S| e Frasna
At load selected by marker m1: > EEE% ’ S e \ Transducer
%QEIE V ’ v 1'. Power Gain
BiasCurrent_at_m1 Zload_at_m1 Rho_at_m1 é;EI:I o) ! contour levels, dB:
0462 15.617 + [19.943 | 0580/132.980 oeiE e /f 13210
cc @ .
PAE_at_m1 & 13583
: s
Z_In_at_m1 Gain_at m1 12200
5951 +[0.792 10.992 hd \F/
Black dot is input reflection coefiicient
Pdel_dBm_at_m1 with load selected by marker m1.
39.992

Figura 3.12: Resultados de prueba de load-pull a nivel de entrada constante Py, = 29 dBm.

En la primera grafica observamos los contornos de potencia en rojo y los contornos de eficiencia en azul.
Los contornos mas pequenos representan los de mayor potencia y eficiencia y conforme se agrandan
la potencia va disminuyendo en 0.2 dBm y la eficiencia en 2 %. Los recuadros verdes de la figura [3.12
resumen la informacién que nos brindan los contornos rojos y azules, nos proporcionan las impedancias
de carga donde se obtuvieron la mayor eficiencia y potencia, al igual que el valor de la impedancia
de entrada a esos valores criticos. Es decir, los recuadros nos resumen los casos més extremos, por
si nos compete priorizar ya sea la eficiencia o la potencia. No obstante, si quisiéramos buscar un
punto medio entre ellos, la segunda carta Smith nos lo permitirda hacer. En esa gréfica, empleando un

marcador, podemos seleccionar cualquiera de las impedancias dentro del area donde hicimos el barrido
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de impedancias y obtener, para esa impedancia, todas las figuras de mérito que se visualizan en el
recuadro rojo de la figura De acuerdo a las especificaciones de la tabla [3.1} requerimos de una
eficiencia mayor a 50 % y una potencia mayor a 40 dBm. En cualquiera de los dos casos extremos, se
cumplen estas especificaciones de diseno, por lo tanto, podemos seleccionar la impedancia de salida
para la maxima eficiencia o maxima potencia resumidas en los recuadros verdes de la figura [3.12

La prueba de load-pull realizada es una primera aproximacion, ya que unicamente se hizo a un nivel
constante de potencia a la entrada. Ese nivel de entrada se selecciond con base en la ganancia del
transistor obtenida en las aproximaciones de la figura[3.4] donde la potencia de 29 dBm mds la ganancia
en senal grande aproximada de 12.27 dBm, daria una potencia a la salida mayor a 40 dBm como se
especifica. El detalle recae en la compresién de ganancia a esa potencia de entrada, es decir, que tan

comprimido se encuentra el amplificador a esa potencia de entrada. Si se encuentra en una compresién

muy grave, los valores extraidos del load-pull de la figura [3.12] conllevardn a errores de convergencia
en el simulador [22].

Howard en [22] nos proporciona una prueba grifica de load-pull que, de forma general, realiza un
barrido de potencia para cada impedancia que se le presenta al amplificador durante el load-pull, hasta

un punto de compresién especificado (1 o 3 dB). El esquemético se puede visualizar por partes en las

figuras [3.13] 3.14] y [3.15] El banco de pruebas de la figura [3.13 es la forma desglosada del instrumento

de load-pull del esquematico de la figura |3.11

Insert device or amplifier to be load pulled.

g CGHA0D10F
Vinput B .

P_1Tone R=50hm CGH400]0F_v2

finus

2 g Load with fixed impsd:
cod it fled impedarces
co1oF g Lremenl s hamancs
1 v
7T
-
L

Load_with_Harm_Zs

PORTI X1 Load_with_Harm Zs1
Num=t =20 0=z0
B IEr_Ei];SRFfreq Eaa= Fund_Freq-RFfreq
== x1=1 Z_Load_2nd=fz(S_Load_Mag*exp(*3_Load_2nd_Phi*pi/180))
x2=1 Z_Load_3rd=tz(S_Load_Mag"exp(*S_Load_3rd_Phi*pi/180))
If you change the node or current probe names or
add or delete DC bias sources, you wil need
to modify the Pdc equation in Meas1
MeasEqn

Meas1

Figura 3.13: Banco de prueba para load-pull.
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Specify the load harmonic reflection magnitudes and phases, or specify load
harmmonic impedances on the load pull tuner.
Specify the source impedances at the fundamental and harmonic frequencies
= VAR
VARG

S_Load_Mag=0.95

S_lLoad_2nd_Phi=-180

S_load_3rd_Phi=-180

b Zsfund=59i0.14

Z_s_2=fz(Src_2nd)
Enter Zs calculated dLi'r(‘ing nominal Load Pull  2-3-3 =f(Src_3rd)

£ 5 4=20+j0

Z s 5=70+j*0

S_Src_Mag=095

S_Src_2nd_Phi=-180

S_Src_3rd_Phi=-180
Src_2nd=S_Src_Mag*exp(j*S_Src_2nd_Phi*pi/180)
Src_3rd=S_Src_Mag*exp(j*S_Src_3rd_Phi*pi/180)

Specify the available source power, Pavs_dBm, used to

calculate the reference gain. Ideally, this Pavs_dBm should

be near (or slightly less than) the value that causes the maximum gain.
Specify the desired amount of gain compression, X_dB_target.

& VAR

VAR2
. — Pavs_dBm=28
Enter prope)F(mpuls ere X_dB_target=3

Specify the source frequency, bias voltages, and
characteristic impedance as needed:

] VAR
VAR1
RFfreq=2000 MHz
Vhigh=28 V
Viow=-2.7V

Figura 3.14: Variables para segunda prueba de load-pull.

Los valores para la impedancia de entrada, el nivel de potencia a la entrada y el area de la carta
Smith donde se realizard el load-pull se seleccionan a partir de los resultados de la figura 3.12] La
compresién deseada puede ser a 1dB o a 3dB, entre mayor sea la compresién, mas potencia y mas

eficiencia podremos extraer, por lo tanto seleccionamos 3dB especificados en X-dB-Target en la figura

L . = VAR
= No need to change anything inside this box. B impedancerquaons
(%] PARAVETER SWEEP )
E]ee AR “
[y — Swept_Var Initiaization Fund_Load_mo_rom _fie Number_of loads_from_fle
Sef_Opt_Sequence
Blow] @ew]  (Bom] (@l ) =
Optim Optim Optim Hamoncalance e
Assign_Data Find_XdB_Gain_Comp_coarse  Find_xdB_Gan_Comp_fne Optn
SaveAlTrals=no SaveAlrials=no SaveAlTrals=no 2::;;::;?5;“7“"“
GOAL I | GOAL I | GOAL I |ﬂ'} l HARMONIC BALANCE I I SWEEP PLAN I | GOAL Ilﬁ |DC I
Goal Goa Goa amonicBalance SweepPlar Goa oC
Assignment_Goal %_dB_Goal_coarse X_dB_Gaal_ine HB_BO_Sweep SwpPlant Reset_Goal et
- - Start=—25 Stop=-10 Step=2.5 Lin=
Start=— Stop=-5 Step=10 Lin=
Start=—4 Stop=0 Step=0.5 Lin=
UseSwespPlan=
SwespPlan=
Rewme=yes

Figura 3.15: Configuracién del optimizador.

El optimizador, a partir del nivel de entrada especificado, ird aumentando la potencia hasta encontrar
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el punto de compresién a los X dB especificados (en nuestro caso 3dB). Una vez que encuentra dicho
punto, el optimizador disminuird la potencia hasta cierto nivel y realizard un barrido de potencia
hasta ese punto de compresiéon encontrado para cada una de las impedancias que se le presentaran,
obteniendo asi una curva de potencia para la impedancia que proporciona mayor eficiencia o mayor
potencia de salida. Los contornos de potencia y eficiencia se observan en la figura y las gréficas

de potencia para todas las impedancias se muestran en la figura [3.18

PAE Max & Contour Levels

PAE, Pdel_dBm, and Gain Contours 60.798
=)s]70_ref=20 B 60.000
// T 59.000
£DS 58.000
Fe // 57.000
e 56.000
o _|
NS
o-lN'I \\
R
€ oy Pdel_dBm Max & Contour Levels
c2p3g -
3535 ( 41520
SOE % g 41.000,
UIE O|E|-' 40.500
£ 'OI% slm, 40.000
@g&gg 39.500
o 2L / 39.000
g8 /
3% Gain Max & Contour Levels
I
- 0
173 \ 14.590
e 14.000
A
//

m1

Load_index_=67.000
Load_Gammas_Z0 _ref=0.179/138.713
impedance = Z0 * (0.744 +j0.181)

Figura 3.16: Contornos de ganancia en azul y eficiencia en rojo.

Los contornos de la figura|3.16|nos definen el comportamiento del dispositivo a una compresién de 3 dB,
a diferencia de los contornos de la figura [3.12| donde la compresién del dispositivo era desconocido. Las
cruces marcan las impedancias donde se obtuvieron los valores criticos, dentro de la zona muestreada,
es decir, la cruz azul marca la impedancia donde se obtuvo la potencia de salida méxima a una
compresién de 3dB y la cruz roja marca la impedancia con la que se obtuvo la méaxima eficiencia a

3dB de compresion, los datos de estos puntos criticos se resumen en la figura (3.1
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These are the maximum PAE and Power data:

Pdel_dBm_at _max_PAE

Pdel dBm_at_XdB_max

Pdel dBm_at m1

41.008

41.516

38.924

PAE_at_XdB_max

PAE_at_max_Power

PAE_at_m1

61.744

54.217

37.070

Zload_Fund_at_max_PAE

Zload_Fund_at_ max_Power

Zload_Fund_at_ m1

32.180 + j8.354

22.894 -j0.571

14.889 +j3.626

Zin_Fund_at_max_PAE

Zin_Fund_at_max_Power

Zin_Fund_at m1

6.707 +j0.022

6.855 -j0.339

6.531-j0.608

Gain_at_max_PAE

Gain_at_max_Power

Gain_at_m1

14.060

14.113

14.374

Pavs_dBm_at_max_PAE

Pavs_dBm_at_max_Power

Pavs_dBm_at_m1

26.948

27.403

24.550

Figura 3.17: Impedancias de entrada y salida para potencia y eficiencia maxima y su respectiva potencia
de entrada.

Gray traces are results from all power and fundamental load sweeps.

Red traces and X's are maximum PAE data. Blue traces and X's are maximum Power data.

Black traces and X's are with fundamental load selected by marker m1.
PAE (%) versus Power Delivered (dBm)

Gain (dB) versus Power Delivered (dBm)

T T T T T T T 1 T T T
22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44

Power Delivered (dBm)

Gain (dB) versus Power Delivered (dBm)

.10 .18
60— i
i 16—
50— J
2 40 g 149
L ] = i
E 30—_ 8 19
20 1
. 10+
10 |
o4 —TTTTT—T T 7T 8
22 24 26 28 30 32 34 36 38 40 42 44
Power Delivered (dBm)
PAE (%) versus Power Delivered (dBm)
70+ _ 146
60 » 14_4—_
] ® | 1424
£ 50+ ed J
% ] E’ 14.0
o 40—_ 0] T
1 © 138+
E * T
307 136
204+ e e 13.4
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Power Delivered (dBm)

39 40 4 42

Power Delivered (dBm)

Figura 3.18: Curvas de potencia vs eficiencia y vs ganancia.
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Observamos que la compresiéon a 3 dB arroja valores menores a los realizados en el load-pull nominal
indicando que la prueba nominal se realizé a niveles de compresién muy altos, por lo tanto, selecciona-
remos la impedancia para disenar las redes de acoplamiento a partir de los resultados de esta segunda
prueba de load-pull. Debido a que, nuevamente, ambos puntos criticos satisfacen las especificaciones
de diseno, podemos emplear cualquiera de las dos impedancias mostradas. No obstante, al ser mas
importante en un sistema de transmisién el ahorro de energia, le daremos prioridad a la eficiencia, por

lo tanto, las impedancias por acoplar y la potencia de entrada al amplificador seran:

Zouwr = 32.18 4 j8.354
Zin = 6.707 + j0.022
P’L'ngdB =26.94 dBm

Por simple verificacion de los resultados de load-pull; empleando el esquematico de la figura|3.19] pode-
mos realizar una simulacién de balance armoénico y de parametros S bajo las condiciones especificadas

anteriormente.

|_Probe
Is_high

V_DC
- SRC1
— Wdc=Vhigh

~ |_Probe
Enter Zs & ZL calculated during v Is |
the Load Pull analysis - SRC2 i

VAR = Vdc=Viow @
VARE

Z_s_fund=6.7074*0.022 Vs low
Z L fund=32.18+j"8.354

+

Vs_high

+

o L1
Enter proper inputs here %E:,m uH
] VAR ) VAR B
VAR1 VAR2
RFfreq=2000 MHz Pavs_dBm=27
Vhigh=28V X_dB_target=3 [
Viow=-2.7V c2
G

1.0uH

CATESA

Moad

CGH40010F
=T
+ Term

— %% Il; Term2
C R . Num=2
s R1 Z=7_|_fund Ohm
P_1Tone - R=50hm  CGH400)0F v2 =
PORT1 X1 N
Num=1 t=25 =
T 17=7 s_fund Ohm 1th=8 =
Freq=RFfreq x1=1

x2=1

I |§'§| S-PARAMETERS I

T Mere T
MeasEqn fa | HARMONIC BALANCE

Meas1 ¢ qﬁ S_Param
Pdel_W=0.5"real(Vload[1]*conj(lload.i[1])) HarmonicBalance SP1
Pdel_dBm=10%log(Pdel_W)+30 HB1 Start=1 GHz
Pin_W=0 5real (Vinput[1]*conj(l_input i[1])) Freq[1]=RFireq Stop=3 GHz
Pdc=real(Vs_low[0]*Is_low.i[0]+Vs_high[0]*ls_high.i[0])  Order{1]=5 Step=0.01 GHz

PAE=100*(Pdel_W-Pin_W)/Pdc
Deff=100*Pdel_W/Pdc
LS_Gain_dB=Pdel_dBm-Pavs_dBm

Figura 3.19: Esquematico para simulacién de balance arménico.

Debido a que se cumple el acoplamiento conjugado, Zs; = Z;,*, por esto, empleamos el conjugado en
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el valor de la fuente, y redondeamos la entrada a 27 dBm. Los resultados se pueden observar en la

figura

Pdel_dBm PAE Deff LS Gain_dB Pdel W
40.795 60.581 63.197 13.795 12.010
40 m 30
s A m 1 as ] m2
1 freq=2.000 GHz 20 m2 freq=1.990 GHz
] dBm (Vioad)=39.165 _\'\dB(S(ZJ)):W.MS
0] 10|
=) 1 B meé
g ] 0 freq=2,000 GHz
> 204 R /————— dB(S(1,1))=-12.072
E ] -10— Fﬂé
°o o] m5
10 freq=2.000 GHz
1 T ] dB(S(2,2))=-9.758
] -0
0 i 1 i Tt 1 i B e e L e LA B s e e e
0o i 2 3 4 5 6 7 8 9 10 10 12 14 16 18 20 22 24 256 28 30
freq, GHz freq, GHz
ros % L M m3
7 4 12 time=0.0000 sec
0 3 ts(-idi)=0.771
4 =10
401y " .m4
_ ¥ -os ind Delta=2.188E-10
Z ] - @ |dep Delta=0.369
= 7 %¢ & |Delta Mode ON

00 01 02 03 04 05 06 07 08 09 10

time, nsec

Figura 3.20: Resultados de balance armonico y pardmetros S en condiciones ideales a 3dB de compre-
sién.

Los resultados del balance arménico concuerdan con los resultados del load-pull. A aproximadamente
26.94 tenemos una compresién de 3dB; esto lo confirmamos con So; — LSgq4in ~ 3dB. La potencia
de salida y eficiencia varfan con respecto a los valores de load-pull en menos del 5%, y las figuras de
mérito cumplen con todas las especificaciones, por lo tanto, esta simulacién funcionard como nuestra
primera aproximacién al amplificador de potencia real.

Las graficas en el dominio de la frecuencia evidencia el contenido armédnico y en la grafica en el dominio
del tiempo se puede observar; ademéas de los arménicos en forma de distorsion, la alta compresién del
amplificador. Tal es la saturacién de las senales que no se puede discernir la clase de operacién del
amplificador, para determinar si se trata de un amplificador clase AB realizaremos la misma simulacién

de balance armonico la figura especificando una potencia de entrada menor.
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Pdel_dBm PAE Deff LS Gain dB Pdel W
34.259 28.467 29.135 16.259 2.666
A0S 40 1 m1 m1 ADS 40 m2
] freq=2.000 GHz b freq=1.990 GHz
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= ] ] m6
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s . dB(S(1,1))=-11.983
I 104 20
“ ] ] m5
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Figura 3.21: Resultados de balance arménico y pardmetros S en condiciones ideales a 1 dB de compre-
sion.

Con las formas de onda de la simulacién de la figura [3.21 podemos identificar la forma sinusoidal de
las ondas de corriente y voltaje, a pesar de seguir teniendo contenido arménico, podemos concluir que
si se trata de un amplificador clase AB.

Habiendo hecho la comprobacién de la clase de operacidn; y a partir de los resultados de la figura [3.20]
podemos determinar los objetivos y caracteristicas que debe de cumplir las redes de acoplamiento.
La red de acoplamiento a la salida, no solo debera acoplar la impedancia especificada, sino también
suprimir el contenido arménico y suprimir las pérdidas de retorno a la salida a un valor méas aceptable
S99 < —15dB en nuestro ancho de banda. Mientras que la red de acoplamiento a la entrada también

debe suprimir las pérdidas de retorno a la entrada S1; < —15dB.

3.2.4. Redes de acoplamiento

Como herramienta principal para el diseno de redes de acoplamiento se emplea la carta Smith y
mediante un proceso grafico podemos acoplar cualquier impedancia siempre y cuando éstas tengan

una parte real [20]. ADS posee una herramienta de carta Smith que nos permitird generar cualquier
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tipo de red de acoplamiento ya sea de parametros concentrados o distribuidos. No obstante, para la
red de acoplamiento a la salida, no emplearemos este método, en particular debido a que no sélo nos
compete acoplar la impedancia de la frecuencia fundamental, sino también nos interesa introducir un
cortocircuito de arménicos. Para lograr estos dos objetivos simultaneamente, emplearemos el optimi-
zador de ADS como herramienta principal de disefo.

Para emplear este método con el optimizador, introducimos una topologia usual de red de acoplamien-
to, como puede ser una topologia pasa-bajas, como la mostrada en la figura 0 su equivalente

en lineas de transmisién como se muestra en la figura [3.22(b)

TLIN
TL17
=72
E=Deg2
F=fo

((a)) en pardmetros concen-
trados. b)) en pardmetros distribuidos.
1%

Figura 3.22: Red de acoplamiento con topologia pasa bajas.

Como discutimos al principio del diseno, las redes de acoplamiento se realizardn empleando lineas de
transmisién, ya que a la frecuencia de operacién del amplificador, los componentes tendréan valores
muy pequenios y estos deberan de ser de factores de calidad muy altos para evitar pérdidas de potencia
en ellos. Por lo tanto, emplearemos lineas de transmisiéon para realizar las redes de acoplamiento.

Para un mejor desempeno del optimizador de ADS y poder cumplir todos los objetivos de esta red
(S22 < —15dB), a la red de acoplamiento le agregaremos mds etapas pasa-baja a la red de la figura
esto nos permite dar mas grados de libertad al optimizador de ADS. La topologia para la red

de acoplamiento a la salida se muestra en la figura

. PN . . el |
“ I L I
TLIN TLIN TLIN
TL14 TL15 TL16
Z=71 TLIN Z=73 TLIN Z=75 TLIN
E=Deg1 TL17 E=Deg3 TL18 E=Deg5 TL19
F=fo Z=72 F=fo Z=7Z4 F=fo Z=76
E=Deg2 E=Deg4 E=Deg6
F=fo F=fo F=fo

Figura 3.23: Red de acoplamiento a la salida con miltiples etapas pasa-baja.
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Observamos en el andlisis del amplificador clase AB, en la figura que el 2do armoénico es el
que proporciona la mayor distorsién. Para realizar el corto del segundo arménico, emplearemos un
stub cerrado de longitud A/4. Si medimos la impedancia de un transformador de A/4 a la frecuencia
fundamental, observaremos que no solo al segundo arménico presenta un corto circuito, sino a la

frecuencia fundamental presenta un circuito abierto, la comprobacién en ADS se muestra en las figura

B.24

m1

freq=4.000 GHz

IS(1,1)=1.000/-180.000

impedance = Z0 * (-1.000E-20 - j1.000E-10)

S(1,1)

S-PARAMETERS =
freq (1.000 GHz to 5.000 GHz)

S_Param

SP1 ?r]e2q=2 000 GHz
St arn” S(1,1)=1.000/ 7.017E-15
Step=0.01 GHz impedance = Z0 * (-1.000 + j1.633E16)

((a)) Esquemitico. ((b)) Simulacién.

Figura 3.24: Medicién de la impedancia de un transformador de A/4.

Dado que el transformador de \/4 a tierra presenta esta dualidad en la frecuencia fundamental y en el
segundo arménico, éste nos puede servir como nuestra red de polarizacién. Para emplearlo de ambas
formas requerimos de capacitores de desacoplo en uno de los extremos de la linea a tierra, para que a
la frecuencia fundamental y al segundo armonico se vea un stub cerrado y al mismo tiempo bloqueen
DC. Introducimos esta red lo més cercano al transistor, es decir en el extremo izquierdo de la red de
la figura [3.23]

Para finalizar la red de acoplamiento, le agregaremos un par de lineas de transmisién en serie en cada
uno de los extremos. Estas lineas nos serviran como conexién al transistor y a la carga mediante un
conector SMA. Ademads de agregar el capacitor de acoplamiento en DC. Resultando en una topologia

que se muestra en la figura [3.25
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| 3 e 1
] LT 71 I I [}
TLIN TUN c TLIN TLIN TLIN
TL21 TLIN TL14 DC_Block TL15 TL16 22
=11 TL20 =72 TUN Z=74 TUN Z=76 TLIN =78
E=Deg1 =50 E=Deg2 7 E=Degd 18 E=Degb TL19 E=Deg8
F=fo E=lambda/4 F=fo =73 F=fo Z=75 F=fo Z=Z7 F=fo
F=fo E=Deg3 E=Deg5 E=Deg7
F=fo F=fo F=fo
l—) ——
c7
) F—
c *] vobc
cs SRC2

Figura 3.25: Red de acoplamiento a la salida por optimizar.

Destacamos de la red finalizada que la impedancia caracteristica del transformador de A/4 es de
50€2. Usualmente, estas lineas son de mayor impedancia caracteristica lo cual implica una linea de
transmisién més delgada. No obstante, requerimos de una linea mas gruesa debido a que circulara por
ella la corriente de drenador y para soportar el incremento de temperatura debido a la circulacion
de esa corriente, dejamos esta linea en 50 ). Esto ultimo resulta importante ya que al emplear el
optimizador de ADS, debemos especificar qué variables éste puede modificar y dentro de qué rango
pueden modificarlos.

Pero antes de especificar valores, debemos de configurar el optimizador y sus objetivos. A la frecuencia
fundamental, la red debe presentar la impedancia Z,,; = 32.18 + j8.354 2 y a los armdnicos se le debe
presentar un cortocircuito. A la red de la figura [3.25] se le debe realizar una simulacién de pardmetros
S a una sola frecuencia y con un solo puerto para asi medir la impedancia de la red a solo esa
frecuencia. Y el objetivo del optimizador es modificar los valores de la red necesarios para llegar a ese
valor de impedancia para la frecuencia fundamental, y para los arménicos realizaremos sus respectivas
simulaciones y fijar como objetivo un cortocircuito a esas frecuencias. Lo descrito anteriormente se

muestra en la figura [3.26)

OPTIMIZE CIRCUIT TO MATCH THESE IMPEDANCES

Fundamental Second Harmonic Third Ham onic Fourth Harm onic [ ] oPm |
o

Optm 1
Optim Type=Gradient

51 s y _
STARAMETERS STARAMETERS S-PARAMETERS Q’ﬁl S-PARAMETERS I UseAIOpH ars=jes
: o < Pamm S Param EnabieCocpit-yes
et H—. 3 2 SaveAITrals=n0 _
2 9% (Real 2900 ““'32’ sl ZF:T“\ Here are the variables
Fundamental (Real) Fundamental (Imag) o (Real) o (mag) o (Imag) o (Imag) (Optimization Targets)
GOAL GOAL T || GOAL
[ GOAL ] [ GOAL | [ - ] [ - ] GOAL GOAL - =, AR
Goal Goa optmGoas OptmGoai Goal omGoals 21 eal=322 200066
oot . pneas ey SIS vy | Osimocar GoamGonts s et
EealonSH)Y  ExprinaglsozSI)y e EmetP T Smmseaome Py | DSz )Y xpinagisbaSi) S rsinenomen e Z
Srcslnerter S emaloner1 b | Snmmeme frr SEnlmneses | Sneti Ee
Lim TTypef{1}="EqualTo Limi{Type = EqualTo e aes | Uimitinti cal  Limitin[1]-58°Z3 imag s T a0
Lim thin(1]-21_real LimitMin{1}-21_imag - Limithtas{1]=1.08"23_real+1Limthlax{1}=1.01"23_mag Z4Tmag=0
Lim itMax{1}=Z1_real LimitMax{1}=Z1_imag N

Figura 3.26: Banco de optimizacién para la red de acoplamiento a la salida.
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Finalmente en la configuracion del optimizador fijamos las variables y el rango en las que éste puede
manipularlos. Dentro de las variables que no queremos modificar se encuentran la impedancia y longitud
eléctrica del transformador de A\/4, la carga de 50 Q y todos los capacitores. El resto de las lineas si
pueden ser modificadas. Nos queda definir el rango en el que el optimizador pueda manipular los valores

de la red. El esquemaético por optimizar se muestra en la figura

1 | 31 | . 1
L L I L L T
TUN LN c TN TLIN TLIN
Tem TL21 TUN TL14 DC_Block 15 TL16 22 R
Tem 7=71{c} TL20 7=72 {0} C=100 pF {-0} TLIN 7=74 {0} TUN 7=76{0} TUN 7=78{c} RL
Num=1 E=Deg1 {0} Z=50 {-0} E=Deg?2 {0} TL17 E=Deg4 {0} TL18 E=Degh {0} TL19 E=Degs {0} R=50 Ohm {0}
Z=500mm F=fo E=lambda4 {-0}  F=fo 7=73{o} F=fo 7=Z5{0p F=fo z=77{0y F=fo
= F=fo E=Deg3 {0} E=Deg5 {0} E=Deg7 {0}
= F=fo F=fo F=fo
l—) ———
c7
C=10pF {-0}

—) ———1
ce Il vbc
C=39pF (0} = smea

[

Figura 3.27: Esquemaético de la red de acoplamiento a la salida.

La impedancia caracteristicas de las lineas se veran afectadas en el grosor de las mismas en una relacién
inversamente proporcional, es decir, entre mayor sea la impedancia de la linea mas delgada ésta sera.
Qué tan delgada o qué tan gruesa dependerd del sustrato dieléctrico que se utilizara en el diseno de
microcinta. El detalle radica en la facilidad de fabricacién de las lineas de microcinta, si ésta es muy
delgada, podria haber problemas de resolucién al fabricarla, y si es muy gruesa, caemos en problemas
de espacio en el sustrato.

Una buena regla practica es no superar los 100 ) para no obtener lineas muy delgadas, y como limite
inferior, fijamos 50 Q (50 < Z, < 100 €2). En longitud eléctrica no queremos lineas muy cortas ni muy
largas por las mismas razones que en la impedancia, por lo tanto, fijamos como limite inferior 30° y
como limite superior 120° (30 < E < 120). Fijado los limites optimizamos la red de acoplamiento. La

red optimizada y la comprobacién se muestran en las figuras y respectivamente.
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TLIN

TL13

7=50.031 Ohm [0}
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Num=1 £290 {c} £=30.1828 {0} E£=103.343 {0} E=30.3572 {0} TLoc
z=500mm TUN F=f . F=f F=f = ™
= TLs [ e 2=69.883 Ohm {0}
4 Z=500hm 7=85.6766 Ohm {5} -|:| E=30.1245 {0} L
= E=00 {0} E=30.1242 {0} _ Ref F=f =
F=f F=f
R Ref
— TLOC
I TLi1
e 2=50.4865 Ohm {o}
c=10pF L = E;ﬂ'mz (0 L
Iz CAPQ
c2
C=39 pF
_DC
| src1
— V=28V

Figura 3.28:

Red de acoplamiento optimizada a Z; = 32.18 + j8.354 Q y Zs = Z3 =0 Q.

— T,
/ i
ADS ¥
/ \ Z1_target=ztos(Z1_rea|+j"Z1_imag)
\ Zz_target=ztos(Z2_rea|+j"22_imag)
N Blz3_target=ztos(Z3_real+j*Z3_imag)
Tk x |
DnHw 22D _[ |
Doo 888 l
wuw L1
2ol NN .[ |
mwunn
\ //
e
e /

freq (2.000 GHz to 2.000 GHz)
freq (4.000 GHz to 4.000 GHz)
freq (6.000 GHz to 6.000 GHz)

Figura 3.29: Comprobacion del acoplamiento de impedancias.

Como un paso adicional en el disenio de la red de acoplamiento, introduciremos esta red en el es-

quematico de la figura [3.19|y verificar asi el comportamineto de la red en el amplificador. Para eso,

generamos un simbolo que contenga a la red de la figura[3:28] El esquemadtico en cuestién se muestra

a continuacion:

62



CAPITULO 3

DISENO Y SIMULACION

Enter Zs & ZL calculated during
the Load Pull analysis
VAR
Elvars
Z_s_fund=6.5+"0.6
Z_L_fund=32.2+{"8.4

Enter proper inputs here

v VAR 7] VAR
E=liars VARZ
RFfreq=2000 MHz Pavs_dBm=27
Vhigh=28V X_dB_target=3
Viow=27V

I_Probe

Is_high

V_DC
- SRC1
Vde=Vhigh

\/mpuLIL

P_1Tone Gt

PORT1

Num=1

Z=Z_s_fund Ohm
T P=dbmtow(Pavs_dBm)

Freq=RFireq

L1

OP_Match_deal

leasEqn

Meas1

B
r,h;il HARMONIC BALANCE |

{gﬂ S-PARAMETERS I [EANAR

Pdel_W=0.5real(Vload[1]*conj(lload.i[1]))
Pdel_dBm=10%og(Pdel_W)+30
Pin_W=0.5"eal(Vinput[1]*conj(l_input.i1]))
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PAE=100"(Pdel_W-Pin_W)/Pdc
Deff=100"Pdel_W/Pdc
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HarmonicBalance
HB1

Freq[1]=RFfreq
Order[1]=5

VAR7
f=RFfre
S_Param a
SP1
Start=1 GHz
Stop=3 GHz

Step=0.01 GHz

Figura 3.30: Amplificador con red de acoplamineto a la salida.

Destacamos el objeto OP-Match-Ideal, que contiene la red de la figura sin las terminaciones

resistivas y sin la fuente de DC. Y a la salida de éste se encuentra la terminacion de 50 €2 en contraste

con la figura [3.19] Los resultados de la simulacién de balance arménico con la red de acoplamiento a

la salida se detallan en la figura [3.31

Pdel dBm PAE Deff LS Gain_dB Pdel W
40.546 56.409 58.969 13.546 11.339
e ° m1 e ] e m4
7 freq=10.00 GHz ] freq=2.000 GHz
404 F Y dBm(Vioad)=5.995 ] dB(S(2,1))=16.942
| 10—
30 7 mb5
E] ] freq=1.990 GHz
e ) g dB(S(2,2))=-8.747
= 20— 0—
& b i m6
S 0 1 freq=2.000 GHz
7 dB(S(1,1))=-10.648
7 F 10
0 ]
4G|‘\\‘\|\‘|‘\|\‘|‘\ 2G7\|\“w‘w‘w‘w‘w‘w|w
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 10 12 14 16 18 20 22 24 26 28 30
freq, GHz freq, GHz
e 1O ] e m2
o] 3 14 time=425.0 psec
] Mo ts(-idi)=-0.067
20— -
| 1.0 m3
% 40|  0s  |ind Delta=2.562E-10
2 A 3 % |dep Delta=1.368
7 30 06 = |Delta Mode ON
1 —04
20— -
4 —02
10 oo
L B D B B B IR 02
0.0 01 02 03 0.4 05 06 0.7 08 09 1.0
time, nsec

Figura 3.31: Simulacién de balance arménico del amplificador con red de acoplamiento ideal a la salida.
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De los resultados anteriores destacamos que el corto de arménicos funciona perfectamente y el acopla-

miento a la fundamental se puede observar en las pérdidas de retorno a la salida S9,. Sin embargo,

tenemos menor potencia y eficiencia a comparacion del caso ideal de la figura [3.31]

Para mejorar el desempeno de la red de acoplamiento, anidaremos otro banco de optimizacion a esta
simulacion de balance arménico, que nos permita mejorar la potencia a la salida sin tener que aumen-
tar la potencia de entrada y mejorar las pérdidas de retorno en nuestro ancho de banda a un nivel

aceptable Sy; < —15 dB. El banco de optimizacién para el esquemético de la figura [3.30] se muestra a

continuacién:

| GOAL | | GOAL | | GOAL | | GOAL |

Optim Goal Goal Goal Goal
Optim1 OptimGoal1 Optim Goal2 OptimGoal3 Optim Goal5
OptimType=Gradient Expr="Pdel_dBm" Expr="dBm(Vload[2])" Expr="dBm (Vload[3])" Expr="dB(S22)"
Maxlters=2500 SiminstanceName="HB1" SiminstanceName="HB1" SiminstanceName="HB1" SimlnstanceName="SP1"
UseAllOptVars=yes Weight=1.0 Weight=1.0 Weight=1.0 Weight=1.0
UseAllGoals=yes LimitType[1]="CreaterThan"  LimifType[1]="LessThan" LimitType[1]="LessThan" LimifType[1]="LessThan"
SaveAllTrials=no LimitMin[1]=41 LimitMin[1]= LimitMin[1]= LimitMin[1]=
LimitMax[1]= LimitMax[1]=0 LimitMax[1]=0 LimitMax[1]=-15

Figura 3.32: Banco de optimizacién para la simulacién de balance armoénico.

El banco de la figura modificard la red de acoplamiento para cumplir con 3 objetivos:

= Una potencia entregada mayor a 41 dBm.

= Una amplitud de segundo y tercer arménico menor a 0 dBm.

= Pérdidas de retorno a la salida menor a 15 dB en el ancho de banda del amplificador.

Se realiz6 una primera optimizacién del amplificador con los mismos rangos especificados para el
banco de la figura[3.26] no obstante, el optimizador no convergié. Esto nos dice que el mejor resultado
obtenido por el optimizador, dado los rangos, no cumplieron los objetivos especificados. Para lograr
una convergencia, modificamos los rangos del optimizador. Permitiremos lineas mds gruesas (40 <
Z, <100 Q) y més cortas (20 < E < 120).

Habiendo hecho esta modificacion y al correr de nuevo el optimizador, éste convergié y la red de

acoplamiento optimizada por segunda vez, se puede observar a continuacién:
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PCB SUBSTRATE

SMT BLOCK
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[ I I | LT
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Figura 3.33: Segunda optimizacién de la red de acoplamiento a la salida.

Verificamos el comportamiento de la red optimizada realizando la simulacién de balance armdnico

nuevamente:
Pdel dBm PAE Deff LS Gain_dB Pdel W
41.460 71.621 74.218 14.460 13.997
m4
wns & m1 m1 DS zci m4
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| o m5
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= 20 555
g i mEm 20— m6
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Figura 3.34: Resultados con la red de acoplamiento de la figura @

Con la simulacién de la figura [3.34] corroboramos el cumplimiento de todos los objetivos de la red de
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acoplamiento y observamos un mejor desempetio que incluso el de la simulacién de la figura[3.20] Con
estos resultados optimizados de la red de acoplamiento a la salida, damos por concluida el diseno de
esta red.

El diseno de la red de acoplamiento a la entrada puede ser disenada empleando métodos tradicionales,
porque a diferencia de la red de la salida, a la entrada no requerimos de una terminacién armdnica
determinada. ADS posee una herramienta de carta Smith para el disefio de redes acopladoras ya sea
en pardmetros concentrados o distribuidos. En la figura [3:35] se puede observar las caracteristicas de

la herramienta y en la figura el disenio de la red de acoplamiento a la entrada en la herramienta.

B Smith Chart Utility - O X
File Edit View Circles Help
A7y BROR L !
OegaGEn h+H8 48X
[ 4
Palette Freq (GHz) 20 (Ohms) Current Schematic SmartComponent
[g E] |Z ||5El ‘|:| Mormalize  redacp [PowerAmplifier_Design_Tutori | DA_SmithChartMatchl v
Define Source/Load Network Terminations...
o |
L 1 Network Respanse
Max
i
ap |k L ]
Type
e | I
Tracel
ST | = s~
a Trace2
= s11 ~
Min
StartFreq: |13 StopFreq:  [3.0e8 || Reset
Network Schematic
~
P Pz
L4
[ Lock Source Impedance [ Lock Load Impedance < *
Gamma: [0.62787 | < [07.136 |z [17se3 | 4 [340093 | Delete Selected Component SetDefaults...
VSWR: [2.37851 [IR2 [ooiss | 4 [ooeses | % Value: s
Build ADS Circuit Auto 2 Element Match Reset Close

Figura 3.35: Herramienta de Carta Smith de ADS.

Primero en la parte superior se especifica la frecuencia de operacion de la red y la impedancia carac-
teristica de referencia. En la seccion de Network Schematic se seleccionan las impedancias de carga
y de fuente que, para nuestro caso, Zr = 6.707 + j0.022 Q y Z§ = 50 2. En la paleta de elementos
podemos nosotros seleccionar el elemento de nuestra red y de acuerdo al elemento que seleccionemos,
se trazard el contorno en la carta Smith. En la seccién inferior derecha se mostrara la topologia de la

red acopladora y en la parte superior la respuesta de la red disenada.
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Freq (GHz) Z0 (Ohms) Current Schematic SmartComponent
2 |[s0 | Mormaiize | Stepsic_PA_with_IPandoP_Match [Por | | DA_SmithChartMatcht ~

Define SourceLoad Metwark Terminations. ..

1 Metwork Response
Q0 119 Dey Mas
o5

Type

Mag ~

Tracel

511 ~

Trace2

10 511 s
Min
Start Freq: 1e9 Stop Freg: Reset
10
Network Schematic
~
I
L 1
«r Load
D) Source
1
v
Lock Source Impedance Lock Load Impedance < >
Gamma: |0.00000 < 0.00000 I: 50,0000 + 0.00000 Delete Selected Component Set Defaults...
VSWR: 1.00000 ¥: 0.02000 + 0.00000 Zo: Value: |50+%0 Loss: dBfm

Figura 3.36: Disenio de la red de acoplamiento a la entrada.

Después de obtener la respuesta deseada de la red, el botén Build ADS Circuit, nos permitird imple-

mentar la red en nuestro amplificador, el objeto creado por ADS se observa en la figura [3.37(a)| y la
red disefiada en la figura[3.37(b)

DA_SmithChartMatch1

((a)) Simbolo creado por la
herramienta de carta Smith.

®
O 1 1 1
S| S | S
P1 TLN TLIN TLIN TLIN TLIN A )
Num=1 TL1 TL2 TL3 TL4 TLS Num=2
Z=100 Ohm 7=70 Ohm £=60 Ohm 7=80 Ohm £=500hm
E=30.00 E=48.12 E=116.7 E=7151 E=30.00
F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz

((b)) Red de acoplamiento a la entrada.

Figura 3.37: Primer disefio de la red acopladora a la entrada.

Para probar el desempeno de la red acopladora a la entrada en el amplificador, debemos de anadir
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la red de polarizacién a la entrada del amplificador, para alimentar Vg = —2.7V. Emplearemos un
transformador de A/4 con sus capacitores de desacoplo, que a diferencia con el que implementamos
en la red de salida, éste serd de una mayor impedancia caracteristica debido a que la corriente de
compuerta es muy pequena a comparacion de la corriente de drenador, teniendo efectos de calenta-

miento despreciables. De igual forma, agregamos el capacitor de acoplamiento en DC antes de la red

de polarizacion. El esquematico por simular se presenta en la figura

v_DC

_sSmRc2 | Probe =
— Vdc=Viow Is_low I Ca cz Enter proper inputs here =
T AR VAR |_Probe
c=10 C=39 pF g T VAR < v_DC
-‘V -I- o P VARA VARZ s_high _ SRC1
- RFreq=2000 MHz Pavs_dBm=27 = Vdc=Vhigh
Vs _low — — g
u Vhigh=28 X_dB_target=3 +
Viow=-2.7V
TLIN f/s_high
;l:;g ©Ohm {-0} e
bl lload
B |ﬁ
Vioad
|_Probe DA_SmithChartMatch1_StepSc_PA_with_IPandQP_Match L
I_input DA_SmithChartMatch1 CGH40010F OP_Match_Ideal
o X3 Term
A

PORT1
Num=1

Z=50 Ohm

P=dbmtow (Pavs_dBm)
Freq=RFfreq

Pdel_W=0 5*real(vIcad[1]*conj(lioad i[1]))

4

CGH400

wicon

OF V2

t=25 =
rth=8
x1=1
x2=1

Term2
Num=2
Z=50 Ohm

HARMONIC BALANCE | ‘ﬁ’,ﬂ S-PARAMETERS |

T VAR

VART

c ce 5 Pars
Pdel_dBm=10"og(Pdel_W)+30 :g]mmﬁa\anm ;Eﬁa am
Pin_W=0.5"real(Vinput[1]*conj(l_input.i[1])) ~ -
Pdc=real(V's_low[0]*Is_low I[0]+Vs_high[0]"1s_high.i[0]) (ijrzll[rH}RﬁFrreq thgi;g g:;
PAE=100"(Pdel_W-Pin_WyPdc s e

f=RFifreq

Deff=100*Pdel_W/Pdc
LS_Gain_dB=Pdel_dBm-Pavs_dsm

Figura 3.38: Amplificador con redes acopaldoras ideales.

El acoplamiento de impedancias a la entrada fue realizado correctamente, ya que las simulaciones de
la figura [3.34 y los de la figura son practicamente idénticos y aunque las pérdidas de retorno a la
salida se vieron afectadas por la inclusion de la red a la entrada, siguen estando en un rango aceptable
dentro del ancho de banda del amplificador. Sin embargo, para la fabricaciéon del amplificador debemos
de tener un par de consideraciones que consternan a la red de estabilizaciéon y al transistor.

El amplificador serd implementado en microcinta, y para facilitar la fabricaciéon del amplificador,
debemos de agregar lineas de transmision que nos servirdn como terminales para soldar los compo-
nentes como resistores de montaje superficial e incluso, requerimos de terminales para fijar el
CGHA40010F. La red acopladora a la salida posee lineas en los extremos para montar al transistor de
un lado y del otro un conector SMA para conectar cualquier carga. Pero no es el caso de la red de la

entrada que Unicamente posee un linea para conectar la fuente mediante otro conector SMA y en el
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otro extremo tiene el transformador de A/4 sin una linea pequena que conecta al resistor. Ademds que
en el esquematico no se tiene una linea para montar el transistor con la terminal del resistor. Estos
cambios se pueden observar en la figura[3.40]y debemos de observar los cambios que estos tienen en el

acoplamiento a la entrada.

Pdel_dBm PAE Deff LS_Gain_dB Pdel_W
41.469 71.450 74.092 14.469 14.026
o m4
ans m1 m1 s m4
7 freq=2.000 GHz 10t freq=2.000 GHz
40 L dBm(Vioad)=41.469) | dB(S(2,1))=17.677|
SU; 05 m5
] F freq=2.000 GHz
g 1 m dB(S(2,2))=-18.434
> 20+
£ 1 m6
T o b freq=2.000 GHz
] ) 30 dB(S(1,1))=-15.381
X 4
0 40|
L e e LA B e e o B e e A L B LA s s s s s s s s
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25
freq, GHz freq, GHz
o
ans ] [
70— L m2
1 [1s time=143.8 psec|
60— P ts(-idi)=0.362
s0-] m3 E m3
= ] % 4 lind Delta=2 750E-10|
2 40— £ = |dep Delta=0.732
R [o5 — [DeltaMode ON
30— T
20; ;
4 —0o
10— E
R

T T
0.0 0.1 0.2 03 04 05 06 07 0.8 0.9 1.0

time, nsec

Figura 3.39: Balance arménico con redes de acoplamiento ideales.
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e

Vhigh=28 v/ X_dB_target=3 T
TLIN Viow=27V i/s_high
TL13

|_Probe
=90 Ohm {p} lload
E=20 {-c}

i l Vioad
_PA_with_IPandoP_p1atch | -

CGH40010F OP_Match_Ideal
e X3 +¥  Term
L'[; Term2
c TUN 2 TUN o Num=2
c1 TL16 R1 w7 2=50 Ohm

P_1Tone

PORTI C=100 pF 7=50 0hm (o} =M 750 Onm oy CGHA00
um=1 E=20{0 E=5 {0} X5
=50 Onm —t o Fet el 25 =
P=dbmtow(Pavs_dBm) th=6
—L Freg=RFfreq xi=1
- x2=1
MeasEgn i i VAR
™ Meas T | HARMONIC BALANGE fanl | S-PARAMETERS i
Pdel_W=0 5"real(Vioad[1]'conj(lload i[1])) - - — f=RFireq
Pdel_dBm=10"10g(Pdel_W)+30 amencBaence R
Pin_W=0.5"real(Vinput[1]*conj(l_input.i(1])) . -
Pdc=real(vs_low[0]'ls_low i[0]+Vs_high[0]Is_nigh.i[o]) Z’;‘T'[’]"?SF"EQ 2:“:;2 2:1
PAE=100*(Pdel_W-Pin_W )/Pdc er(1]= 0p=2.5 GHz

Deff=100"Pdel_W/Pdc Step=0.01 GHz

LS_Gain_dB=Pdel_dBm-Pavs_dBm

Figura 3.40: Amplificador modificado con lineas de transmisién para soldar componentes SMD.
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La simulacién del amplificador con las nuevas lineas de transmisién se visualizan a continuacién:

dBm(Vioad)
N
T

Pdel_dBm PAE Deff LS Gain_dB Pdel W
37.544 45.267 46.249 10.544 5.681
o m1 s i m4 m4
7 m1 freq=2.000 GHz 10t freq=2.000 GHz
40 dBm(V]oad)=37.544 | m6 dB(S(2,1))=11.402
30; 0 m5
freq=2.000 GHz
1 dB(S(2,2))=-16.163
4 m6
10 freq=2.000 GHz
| dB(S(1,1))=-1.108|
0— -40—
El — T T B e A B o B e B e e e I
0 1 2 3 4 5 6 7 8 9 10 15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25
freq, GHz freq, GHz
60 72 10
ADS
1 r m2
50— o8 time=143.8 psec|
4 L ts(-idi)=0.911
40— —06 m3
= r z [ind Delta=2.750E-10,
= 80 04 L |dep Delta=-0.924

20—

L Delta Mode ON

time, nsec

Figura 3.41: Balance arménico con las lineas de transmisién auxiliares.

A pesar de agregar dos lineas de transmision cortas, los resultados de la figura nos muestran

que el desempeno del amplificador empeora drasticamente, debido a que estas lineas empobrecen el

acoplamiento realizado en la carta Smith. Antes de realizar cualquier modificacién, incorporaremos la

red de acoplamiento, la red de polarizacién y la linea nombrada TL16 de la figura en un solo

stmbolo, como lo hicimos con la red acopladora a la salida.

Do I L <>
| I LT
P1 TLIN TLIN TLIN TLIN TLIN TLIN TLIN P2
Num=1 TL10 L1 TL12 TL13 TL14 TL15 TL16 Num=2
Z=100 Ohm {o} Z=70 Ohm {0} Z=60 Ohm {o} Z=80 Ohm {0} Z=50 Ohm {o} Z=390 Ohm {-c} Z=50 Ohm {o}
E=30.00 {0} E=48.12 {0} E=116.7 {0} E=71.51 {o} E=30.00 {o} E=90 {-0} E=20 {0}
F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz

c
Cc5

Sl

C=10pF

C

c4
C=39 pF

P3

Il

Num=3

Figura 3.42: Red acopladora a la entrada con red de polarizacién.

Para corregir los errores de acoplamiento introducidos por las lineas de transmision auxiliares, em-
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plearemos un banco de optimizacién similar al de la figura |3.32, agregando como objetivo adicional

mejorar el comportamiento de las pérdidas de retorno a la entrada S1; < —15dB.

i | oPTIM | GOAL | | GOAL | | GOAL | | GOAL | | GOAL |
Optim Goal Goal Goal Goal Goal
Optim1 OptimGoal1 OptimGoal2 OptimGoal3 OptimGoal5 OptimGoal6

Expr="Pdel_dBm"
SimInstanceName="HB1"

OptimType=Gradient
Maxlters=10000

Expr="dBm(Moad[2])"
SiminstanceName="HB1"

Expr="dBm(Vlcad[3])"
SiminstanceName="HB1"

Expr="dB(522)"
SiminstanceName="SP1"

Expr="dB(S11)"
SiminstanceName="SP1"

UseAllOptVars=yes Weight=1.0 Weight=1.0 Weight=1.0 Weight=1.0 Weight=1.0

UseAllGoals=yes LimitType[1]="GreaterThan"  LimitType[1]="LessThan" LimitType[1]="LessThan" LimitType[1]="LessThan" LimitType[1]="LessThan"

SaveAllTrials=no LimitMin[1]=41 LimitMin[1]= LimitMin[1]= LimitMin[1]= LimitMin[1]=
LimitMax[1]= LimitMax[1]=0 LimitMax[1]=0 LimitMax{ 1]=-15 LimitMax{1]=-15

Figura 3.43: Configuracién del optimizador para el amplificador con las redes acopladoras a la entrada
y salida.

El optimizador al manipular la red de la figura [3.42] no convergié a un error de 0, debido a dos
parametros que llegaron a los puntos criticos establecidos, la TL16 y TL14 toparon en los limites
inferiores de la impedancia caracteristica y de longitud eléctrica. Y después de nuevamente modificar
estos limites en el optimizador, como se hizo en la optimizaciéon de la red a la salida, a 30 < Z, < 100 Q2
y 10 < E <120, el resultado no cambid.

Para no modificar de nuevo los limites inferiores, le agregaremos un grado de libertad a la red acopladora
a la entrada. De esta forma, el optimizador tendrd méas componentes para maniobrar y generar el
acoplamiento que nos permita cumplir con los objetivos del banco de la figura Con este nuevo

cambio, el optimizador convergié y genero la siguiente red acopladora a la entrada:

Ay - C>
I L f I A L I
P1 TLIN TN LN c LN LN P2
Num=1 R 3 s cr o 7 Num=2
2290 Ohm [0} 7=33.5658 Ohm o} 72100 Chm {0} C=100 pF 72307887 Ohm [0} 7=41 Ohm {0}
E=50.557 {0} E=34.3731 {o} £292.7943 {0} E£=52.2013 {0} E=10.0739 {0}
F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz
%‘ZN TUN LN [| LN
L L4 L 6
~64.1616 Oh
a1 2800 {D}m (o} 7=77546 Ohm Jo} 72607169 Ohm [0} 7290 Ohm
o G E=118.372 o} E£=20.0864 {0} £=90
F=2 GHz F=2 GHz F=2 GHz
— I
c
3
C=10 pF I
'—{ H |
c
2
C=39 pF
P3
Num=3

Figura 3.44: Red acopladora a la entrada optimizada con un grado de libertad mayor.

Volvemos a realizar la simulacién de balance arménico, ahora con la red de la figura
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I v.oC
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- - |_Probe — B
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lload
L load
CGH40010F OP_Match_Ideal
e X3 .
L3 Term
= I Term2
R TLIN MACOM [y Num=2
IP_Match_Ideal R1 7 Z=50 Ohm
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Pdel_W=0.5*real(Vload[1]*conj(lload.i[1])) E— f=RFfreq
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Figura 3.45: Amplificador con redes acopladoras ideales optimizadas.
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Figura 3.46: Balance armonico con redes acopladoras ideales optimizadas.

Dado que los resultados del balance armdénico de la figura [3.46] cumplen con todos los objetivos del

optimizador y las especificaciones de disefio. El circuito de la figura [3.45| es nuestro amplificador de
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potencia clase AB ideal y es nuestra segunda aproximacién a un diseno real.

3.2.5. Diseno en microcinta

El ultimo paso del diseno del amplificador de potencia es convertir nuestro circuito con lineas de
transmisién ideal a un circuito de microcinta. Otra de las muchas capacidades de ADS es la conversién
de lineas de transmisiéon a equivalentes reales como son las lineas de microcinta. Antes de realizar
cualquier cambio o disefio en ADS, debemos seleccionar un sustrato dieléctrico en donde se fabricara

el circuito. El sustrato seleccionando es el RO4003C de Rogers Corporation que posee las siguientes

caracteristicas dieléctricas :

Propiedad Valor tipico
Grosor del dieléctrico 1.52 mm
Constante dieléctrica (e,.) 3.38
Constante de pérdidas (tan¢) 0.0021
Grosor del cobre 17.5 ym

Tabla 3.2: Especificaciones del RO4003C.

Empleando la herramienta de LineCalc en ADS, introducimos los valores de la tabla y podemos

va sea analizar o sintetizar lineas de transmision en la siguiente ventana:

- LineCalc/untitled - O X
File Simulation Options Help
D E R &
L/
Component
Type |MLIN | ID |MLIM: TL1 e
Substrate Parameters
2
Physical
o [Msub1 - w 5.05833 mm ~
H 1520 p— ~|[P L 27.1491 mm -
. NJA [~
: o
Mur 1.000 N/A =
Cond 5.857 /A Synthesize Analyze
Calculated Results
o = Al vi
K_Eff = 2773
U 17.500 um Electrical A_DE = 0.021
TenD 0.002 N/A 9 o ho.198500  |johm | | SkinDepth=0038
Component Parameters E_Eff deq v
Freq Gz~ NJA
Walll mm ~ 7y
Wall2 mm ~ /A
Values are consistent

Figura 3.47: Ventana principal de LineCalc.
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Una vez especificado el sustrato, en la parte inferior izquierda especificamos la frecuencia de operacién
de las lineas de transmisién, y en la parte inferior derecha especificamos la impedancia caracteristica
y su longitud eléctrica. Al seleccionar en Synthesize, la utilidad nos especificard el largo y ancho de la
linea de microcinta con esas especificaciones y a partir de estas especificaciones se pueden construir un

esquemdtico de ADS empleando lineas de microcinta.

1 | 1 1
| S | o T T T
MLIN MLIN CAPQ MLIN MLIN MLIN
L6 MLIN g o MLIN TL20 MUIN T2z MLIN Tl
Subst="MSub1" T Subst="MSub1"  C=100pF 19 Subst="MSub1" 21 Subst="MSub1" T3 Subst="MSub1"
W=1.911680 mm - W=0.874493 mm msupte W=3.469770 mm asupt- W=1811680 mm WSt WE3TE8170 mm
=28 578900 mm e 1=26.305800 mm e 1=5.086320 mm e L=17 875200 mm e L=5.130180mm
=22 865300 mm L=7.704160 mm 1=10.222100 mm L=17.315500 mm
Mur=1
Cond=5 867 f L—‘A:Q)
Hu=1e+33 mm = s
T=175 um 210 pF [
TanD=00021 C=10pF {o}
Rough=0 mm
Bbase= ]_—"ﬁ
Dpeaks= < CcAPQ
o7
=39 pF

Figura 3.48: Red de acoplamiento a la salida en lineas de microcinta.

En la figura [3.48) se empled la ventana de la figura [3.47] para efectuar la sintesis de la red acopladora
a la salida ideal de la figura [3.33] Si bien, la herramienta proporcioné la equivalencia de cada linea de
transmisién en microcinta, LineCalc no produce el modelado de las discontinuidades entre ellas, que
se presentan en la interseccién con los stub abiertos, tampoco se modela la separacién necesaria para
soldar el capacitor de acoplamiento. Tomando en cuenta estas consideraciones, nos compete agregar
el modelo de las discontinuidades en T y de los gap, para este 1ltimo, basta con dividir alguna de
las lineas de transmision en 2 partes iguales, mientras que para el primero acudimos a la libreria de

microcinta de ADS.

MTEE_ADS
Tes2

MTEE_ADS
Tesd

Subs t="MSub1"

=3 460770 mm
=4.211880 mm
1.860860 mm

Subst="MSub1"
811880 mm
75817 mm
7.31550 mm

S— S— E—
MLIN MLIN MGAP MLIN MLIN MLIN
e MLIN L2 Gapl TL20 Tzz TL24
Subst="MSub1" LT Subst="MSub1" Subs t="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1"
W=4.011800 mm Subst=MSub1" N 74403 mm  W=0B74403 mm W=3.480770 mm W=4.011680 mm N 75170 mm
576800 mm P 8528 mm  S=1 mm L=5.088220 mm L=17.875200 mm
BB5300 mm
1Subt
_L_‘_] 275360 mm
= CAPQ 4180 mm
c8
C=10pF {}
- c7
C=30pF

Figura 3.49: Red de acoplamiento a la salida con discontinuidades.

Efectuamos el mismo procedimiento con la red acopladora a la entrada ideal de la figura [3.44
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MTEE_ADS
sl
Subst="MSub1"

(D B
L
Pl MLUN MLUN MLIN MLIN MUN
Hum=1  TLIO TL14 e e T8 Num=2
Subs t="MSub 1" Subs t="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subs ="MSub1"
W=1.13511Dmm W=0.874483 mm W=0.874483 mm W=7.080810 mm W=4737{70mm
L=12.279400 mm 3 5=D.674 mm L=12.38305 mm

W 4300 mm
L=5.085430 mm

W=1.578850 mm
L=31.007800 mm

817500 mm MS
MSub1

H=152mm
8

{ - Cond=5.8ET
b—_{ I Hz|5+33mm
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Figura 3.50: Red acopladora a la entrada con lineas de microcinta.
Verificamos el desempefio del amplificador con las redes de las figuras [3.49| y |3.50
v._DC
V_DC : ~ SRC1
- SRC2 |_Probe 5:;8" proper inpuits '1:‘: | Proe = vdc=Vhigh
_ ; o~
Vdc=Viow Is_low VAR [ ] VARZ Is_high +
RFfreq=2000 MHz Pavs_dBm=27
Vhigh=28V X_dB_target=3 s_high
Cond=5.8E7 Viow=-2.7V
Hu=1e+33 mm
T=17.5um :ﬂ:ﬂobe
TanD=0.0021
Rough=0mm
Bbase=
Dpeaks=
|_Probe ‘ J load
CGH40010F OMN_MLin_v1
— MI I~ X + Term
ot $44% L = Term2
e R MLIN et | Num=2
P_1Tone IMN_MLin_v1 R1 TL14 Z=50 Ohm
PORT R=5 Ohm Subst="MSub1" CGH400]0F_v2 =
g“g&’éhm W=1.32mm {0} X525 K L
= = g t= =
P=dbmtow(Pavs_dBm) L=t mm o} th=8
L Freq=RFfreq x1=1
- x2=1
MeasE: i ¥ VAR
B et (@] rarvonc eatance | [ww| searameers | EIUE
Pdel_W=0.5%real(Vload[ 1]" lload.i[1 f=RFfi
sz\:dBm:1;\28{%1{&;25 oad i(11) :grwmcmc Balance S _Param ed
Pin_W=0.5"real(Vinput[1]*conj(l_input.i[1]))
— N i - i Freq[1]=RFfreq Start=1.5 GHz
Pdc=real(Vs_low[0]"ls_low [0}+Vs_high[0]7Is_high i[Q]) Orterl 1105 Slop2.5 CHy

De acuerdo a los resultados de la figura [3.52]

PAE=100*(Pdel_W-Pin_W)Pdc
Deff=100"Pdel_W/Pdc
LS_Gain_dB=Pdel_dBm-Pavs_dBm

Step=0.01 GHz

Figura 3.51: Amplificador con redes acopladoras en microcinta.

el amplificador de la figura no cumple con las

especificaciones de diseno de la tabla[3.1]y a comparacién de nuestra segunda aproximacion real de la

figura el amplificador con lineas de microcinta muestra un desempefio considerablemente pobre. A

partir de los resultados de pardmetros S podemos inferir que el acoplamiento se encuentra desplazado

en frecuencia, indicando que las redes en microcinta no demuestran un comportamiento idéntico al de

las redes ideales cuando son equivalentes.
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Pdel_dBm PAE Deff LS_Gain_dB Pdel_W
37.580 56.154 60.115 10.580 5.728
s m1 nos m4 m4
] m1 freq=2.000 GHz l freq=2.000 GHz
40 1 dBm (Vioad)=37.580 10 dB(S(2,1))=13.575
~ 30— 0| m5
3 = — freq=2.000 GHz
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Figura 3.52: Balance armonico del amplificador con redes en microcinta.

Por lo tanto, antes de realizar algun proceso de optimizacién, compararemos el comportamiento de
las redes ideales con las de microcinta empleando un analizador de redes. Primero analizamos la red

acopladora a la salida.

oS MTEE_ADS MTEE_ADS
EMSubt Subst=MSub1"
511600 mm W 1=2.486770 mm

490770 mm
W3=3.406220 mm W3=1.27638 mm

ju,

LT LT 1T 1T
MUN MUN WMGAP WLIN MUN MUK

TermG ML i Gapt . o "

TemGt  SUBTMSWT T Subst=MSub1"  Subst="MSub1 Subst="MSub1

W=4.011600 mm
Num=1 p
2280 ChmL=28.578200 mm

78403 mm  W=0.874403 mm
ememm  S=1mm

W=4811680 mm
L=17.875200 mm

e
Subs=MSB1” 7
W=3758170 mm N

© 2Z=500hm

Susst="Msubt
T L=12

5300 mm

L=7.704180 mm

TanD=0,0021
Rough=0' mm
Bbme=
Dpesks=

— . 1 1
I, t__k L
TUN i LT
pet] e 10
224D Ohm [g) 2=100 Ohm fo} 2240 Ohm [0}
reme E=1141%8{c} =54 0600 {} E=71.408 {g}
Temca P F=t TemG
Num=3. e
=20 0hm um=:
=500 e Lo Z=500hm
- 7
U] me I [
E=e5.8418(5)
Rt F=f
+ %

Figura 3.53: Esquematico para comparar acoplamiento a la salida.
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\‘\

freq (1.500 GHz to 2.500 GHz)

23 % J}
' (7
74

freq (1.500 GHz o 2.500 GHz)

@
[ I
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Figura 3.54: Coeficiente de reflexién y transmisién de la red acopladora a la salida ideal y con micro-
cinta.

Analizando la red de acoplamiento a la entrada:

1854430 mm
1
S
MUN
TL34
Subs £"MSub1" .
W=6208060 mm 0.674403 mm
L=8.511000 mm L=12.38305 mm Num=§
28 =50 Ohm
Subst="MSUBT" el .
W=1.578850 mm Subst="MSub1
L=21.007000 mm 135110 mm
817500 mm
J | S— | S— ) |
TUN C \ TUN
s 1 TLI7

TermG
TermGT

Z=100Chm [}

10.0738 {o} BmGE
Hum=7 =2 GHz Hum=8
2250 Ohm - Z=50 Ohm

o TN
Zz=84.1816 Ohm o} T
2=77.548 Chm {d} =00 Chm
2 E=118.372 {a} e} E:
F=2 GHz c F=2 GHz
— Il
c1
©=10 pF

Figura 3.55: Esquemaético para comparar acoplamiento a la entrada.

7



3. DISENO Y SIMULACION CAPITULO 3
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Figura 3.56: Coeficiente de reflexién y transmisién de la red acopladora a la entrada ideal y con
microcinta.

Los resultados en rojo son los coeficientes correspondiendo a la red de microcinta y destacamos como,
efectivamente, la red en microcinta muestra un acoplamiento desplazado en frecuencia para ambas
redes e incluso un acoplamineto més pobre en el caso de la red de acoplamiento a la salida. Para
resolver esta discrepancia entre las dos redes emplearemos otra de las utilidades de ADS que es su
sintonizador. El sintonizador permite modificar los parametros de la red y al mismo tiempo observar
los cambios en sus pardmetros S, es una forma manual de optimizar el circuito. No obstante, ambas
redes poseen cuatro etapas pasa baja, ademds de las lineas auxiliares para conectar componentes, lo
cual vuelve la sintonizacién del total de la red una tarea complicada. En otras palabras, a simple
vista serd dificil determinar el efecto de la modificacién de alguna de estas lineas ya sea en anchura
(impedancia caracteristica) o longitud (longitud eléctrica) en los pardmetros S de las redes. Para esto

realizaremos la sintonizacion por partes. El objetivo de la sintonizacion sera, empatar las graficas azules

y rojas de las figuras [3.54] y
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Figura 3.57: Sintonizacién del primer segmento T de la red acopladora a la salida.

En la figura [3.57] empatamos los coeficientes de transmisién y reflexién modificando la anchura y la

longitud de las lineas en serie del primer segmento T, esto porque el stub a tierra es la linea de A\/4 y

estd no debe ser modificada para no comprometer el corto de arménicos. Los valores

segmento T se observa en la figura [3.58

actualizados del

MTEE_ADS
Teal o
Subst=MSubT C=100p7
W 1=4511880 mm
W2=0874403 mm
W33 485280 mm
— —
— =5 — gl — —
ML NN MGAF NN
LN s
ETC o S SorAGUbT Smkus Zoomid oty
: = sul dmst=MSu = Sul ubst="MSuU oo . i
B! wWeztsosmm gy . W=0B74s3mm W=0.ET44G2mm  W=0.874452 mm me  EEnelseld Erpaseeler Term
o b =27 458 mm i} L=12808 mm [ 3=1mm L=8.1038 mm {9 Jem@z T sy B Jeme
2250 Ohm Num=3 T Nome=s
2=50 0hm 2250 Chm 0] 250 Chm
E=00 <}
— ot

Figura 3.58: Primer segmento T con valores actualizados.

Seguimos este procedimiento de sintonizacién hasta lograr que la respuesta de ambas redes en su

totalidad sean equivalentes. Las redes sintonizadas y sus respuestas se pueden observar a continuacién.
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Figura 3.59: Parametros de transmision y reflexion de la red de acoplamiento a la salida ideal y red de
microcinta sintonizada.
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Figura 3.60: Parametros de transmision y reflexion de la red de acoplamiento a la entrada ideal y red
de microcinta sintonizada.
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Figura 3.61: Red acopladora a la salida sintonizada.
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Figura 3.62: Red acopladora a la entrada sintonizada.

Un cambio que se realiz6 a las redes sintonizadas durante el proceso de sintonizacion fue la adicién de

dos lineas de mayor grosor en las lineas donde se va a soldar el capacitor de acoplamiento de DC, esto

para asegurar que el grosor de la linea sea mayor al del capacitor para una fabricacién mas sencilla.

Realizados las modificaciones y visto que el comportamiento de ambas redes estdn empatadas lo me-

jor posible en las figuras y Realizamos el balance armoénico del amplificador con las redes

sintonizadas de las figuras y

Los resultados de balance armdnico se pueden observar en la figura [3.63]

Destacamos que la sintoni-

zacion mejoré la potencia de salida y la eficiencia a un punto donde cumplen las especificaciones de

diseno, y este amplificador ya podria ser nuestra segunda aproximacién al amplificador clase AB real.

No obstante, podemos realizar un paso extra de optimizacién de estas redes acopladoras visto que las

pérdidas de retorno no se encuentran en niveles aceptables.
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Figura 3.63: Balance armonico y parametros S del amplificador

con redes de microcinta sintonizadas.

Empleando el banco de optimizacién de la figura[3.43] optimizamos las redes acopladoras sintonizadas.

Cambiando los limites del optimizador a la anchura y longitud de las lineas, los limites se tradujeron

de ideal a microcinta empleando LineClac a 0.85mm < W < 6.5mm y 7.bmm < L < 32mm

vV_DC
A V_DG Enter proper inputs here v
ung} - SRC2 |_Probe ) proper inp |prope = vdc=vhigh
! = Vdc=Viow Is_low [E] VAR E] AR = hic +
H=152 mm — _| El I 0l ypro Is_high
Er=338 RFfreq=2000 MHz Pavs_dBm=27
Mur=1 Vhigh=28 V X_dB_target=3 /s_high
Cond=5.8E7 Viow=-2.7 V T
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T=17.5 um
TanD=0.0021
Rough=0 mm
CGHA0010F X
o X
[ —
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R MLIN
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PORTI X14 R=5 Ohm Subst="MSub1" G
Num=1 W=1.32 mm {-0} X5 =
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MeasEqn - A ~
i fali | HARMONIC BALANCE wa| sParameTers | [E
0 5realty "
Pin_W=0 5*real(Vinput[1]*conj(_inputi[1])) EB1[1] RF Start=1.5 GHz
Pdc=real(¥s_low[0]*ls_low i[0]+\'s_high[0]*Is_high i[O reql11=rrireq ey
c=real(V's_low[0]*ls_low i[0]+V's_high[0]*Is_high.i[0]) Order[1]25 Stop=2.5 GHz

PAE=100*(Pdel_W-Pin_W)/Pdc
Deff=100"Pdel_W/Pdc
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Figura 3.64: Amplificador con redes de microcinta optimizadas.
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Figura 3.65: Balance arménico y parametros S del amplificador con redes de microcinta optimizadas.

Habiendo obtenido pérdidas de retorno aceptables en la simulacién de balance armoénico y parametros
S de la figura[3.65] decimos que el amplificador de la figura [3.64] serd nuestra tercera aproximacién al
amplificador clase AB real. El ultimo paso para llegar a una ultima aproximacién serd implementar
las redes de acoplamiento en microcinta de las figuras y en Momentum de ADS. Esto con
la finalidad de utilizar la simulacién electromagnética que genera Momentum empleando el Método
de Momentos en cosimulacién con el modelo no lineal del transistor y llegar a una simulacién muy

cercana al comportamiento real del amplificador.
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Figura 3.66: Red acopladora a la salida optimizada en microcinta.
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Figura 3.67: Red acopladora a la entrada optimizada en microcinta.

3.2.6. Diseno en Momentum

Para implementar las redes de microcinta en Momentum, asi como en un esquematico de ADS,
debemos definir las caracteristicas del sustrato en el que se fabricara el amplificador, es decir, plasmar
en Momentum ademds de las caracteristicas de la tabla[3.2] las caracteristicas del plano de tierra y las
vias.

Substrate Name: substratel

L AR
B
1.52 Rogers_R0O4003 (3.38)
) 1.52 millimeter

= g

0 millimeter

Substrate Layer Stackup £ X/ substrate vias £ (X
Type MName Material Thickness Type Name Top Bottom Material
Dielectric AlR //A Conductor Via hole (3) cond (1) Bottom Cowver PERFECT_COl
1 Conductor Layer  cond (1) Copper 17.5um
Dielectric Rogers RO4002  1.52 mm
Cover PERFECT_COM... Oum

Figura 3.68: Definicién del RO4003C en Momentum.

Después de definir el stack-up en la figura [3.68 plasmamos las lineas de microcinta con sus debidas

discontinuidades y espacios para soldar los componentes SMD. Se especificaran puertos diferenciales en
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donde se necesiten soldar componentes y pines terminales en donde se colocara el transistor, los puntos
de polarizacion y los puertos SMA para la entrada y la carga. Para el caso de la red de acoplamiento

a la entrada, para su definicién en Momentum incluiremos la red de estabilizacién.

Figura 3.69: Red de acoplamiento a la salida en Momentum.

Figura 3.70: Red de acoplamiento a la entrada en Momentum.

Posterior a la simulacién del método de momentos de las redes de la figura[3.69)y [3.70, podemos generar
su modelo electromagnético y simbolo en ADS, para emplearlo en simulaciones de balance arménico
con el modelo no lineal del transistor; y asi generar una mejor aproximacion al comportamiento real del
amplificador. La cosimulacién con ADS se realiza en el esquemédtico de la figura [3.71] y los resultados

de balance arménico y pardmetros S en [3.72}
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Figura 3.71: Cosimulacién del amplificador con ADS y Momentum.
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Figura 3.72: Resultados de cosimulacién.

Los resultados de la cosimulacién nos muestran que el rendimiento del amplificador, considerando
efectos electromagnéticos en la linea de microcinta, es terrible en el ancho de banda especificado y
no cumple con ninguna de las especificaciones de disenio. Una hipétesis que puede explicar el bajo
rendimiento del amplificador, es por las discontinuidades entre las lineas de transmisién en serie. Se
puede visualizar en la red acopladora a la salida y entrada de las figuras y respectivamente,
que se presentan cambios muy drasticos en el grosor de las lineas en serie. Por ejemplo en la red a la
entrada hay cambios de grosor de 4mm a 0.8mm y en la red a la salida de 5bmm a 0.8mm.

Corroboraremos esta hipétesis realizando un redisenio del amplificador desde la tercera aproximacién
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del amplificador, es decir, replantearemos las redes de las figuras y

3.2.7. Rediseno

Partimos de la suposiciéon de que las redes acopladoras en microcinta de las figuras y
presentan variaciones muy grandes en el grosor de las lineas de transmisién en serie. Utilizaremos el
optimizador como principal herramienta del rediseno, empleando el mismo banco de la figura |3.43
Para asegurarnos de no tener lineas en serie ni muy gruesas ni muy delgadas, fijaremos los limites en
la anchura como 1.8mm < W < 4.2mm en las lineas en serie y la longitud tendrd los mismos limites
7.5mm < L < 32mm. Los stub abiertos tendran mayor grado de libertad en la anchura y para estas
lineas los limites no tendran modificaciones y serdn 0.8mm < W < 6.2mm y 7.5mm < L < 32mm.
Ahora bien, dado que el grosor de las lineas en un minimo serd de 1.8mm, podremos omitir las lineas
auxiliares para soldar los capacitores que fueron agregados unicamente por el grosor de las lineas en
donde irian colocados y, de igual forma, la linea donde se colocara el transistor en la red a la salida
también puede ser omitida.

As{ como se estipul6 en optimizaciones anteriores, los transformadores de A\/4 no serdn modificados,
al igual que la red estabilizadora, que incluye la linea donde se colocara el transistor a la entrada.
Después de realizar la optimizacién, se obtuvieron los siguientes resultados de balance arménico y de

pardametros S.

Pdel_dBm PAE Deff LS_Gain_dB Pdel_W
41.085 67.314 69.900 14.065 12.780
. m1
m6G -
] M6 lreq=2.000 GHz 1
o dBm(vioat241 065 =

dBm(Vioad)
B
1

L B B LA B B B
s 7 8 U 15 18 17 18 18 20 21 22 23 24 25

freq, GHz freq, GHz

v
E
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50—
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ind Delta=2.937E-10
dep Delta=-0.008
Delta Mode ON

o

ts(vdsi)
(pHs
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Figura 3.73: Balance arménico y parametros S del amplificador rediseniado.
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Destacamos un muy buen desempeno del amplificador con las redes redisenadas y este nos servira
como nuestra nueva referencia para el diseno en Momentum, las redes optimizadas en esquematico se
pueden observar en la figura [3.74) y Mientras que las redes redisenadas en Momentum se pueden
ver en las figuras y

. Subst="MSub1" b u

21 W1=1.83438 mm = 7
o . 2285158 mm Subt” Subst="MS ub T ;UD eus BT
Subst="MSub1 W1=2.95189 mm {-o} W1=4.01422 mm 'Nu"’s[;3991u
W=1.89438 mm {0} W2-4.01422mm {0} W2-2.03991 mm o mm fo}
L=24.3309 mm {4} {o} W3=4.08736 mm W3=2.41079 mm L-2B8NS mm £ o)

[
LT

T
Subst="MSub1

W=2 64553 mm {4} {
L=5 mm {{}{o}

L9 Num=2
Subst="MSub1

W=401422 mm {4}{0}
L=7.37332 mm {1} o}

TLs
Subst="MSub1
W=295188 mm {4} {0},
L=5 mm {4} {o}

hE)
Subst-"M5ub 1"
W=4.12908 mm {o} W=4.12908 mm N
L=17 4442 mm {o} s=0.5mm
TLes
Subst="MSub1"

W=-3.89558 mm {1} {0} W=4.09736 mm {410}
MSub L=158031 mm {4} {o} L=7.00438 mm {4} {o}

515 mm 24 (o)

SMTBYPASS

N Msub 1
= o3
C=10pF (0}
Q=500.0
= c:: . P3
C=39 pF Mum=3 Rough=0 mm
0-5000 Bbase=

Dpeaks=

Figura 3.74: Red acopladora a la salida redisenada.
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Figura 3.76: Red acopladora a la salida redisenada, implementada en Momentum.
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Figura 3.77: Red acopladora a la entrada redisenada, implementada en Momentum.

Después de generar los simbolos y los modelos electromagnéticos de las redes de Momentum, volvemos

a realizar la cosimulacion del amplificador.

L

Figura 3.78: Amplificador de potencia clase AB redisenado.

Pdel_dBm PAE Deff LS_Gain_dB Pdel_W
41.155 58.512 60.753 14.155 13.046
0 20 m4
mi m1 md
] freq=2.000 GHz ) freq=2.000 GHz
40— g dBm(Vioad)=41.155| 10+ dB(S(2,1))=16.928|
~ 30
)
g ]
> 20
E 1
E m6
105 freq=2.000 GHz
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mns | .
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s0-| 42
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Figura 3.79: Balance arménico y parametros S del amplificador clase AB rediseniado.
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Habiendo determinado que el amplificador redisenado posee un desempeno considerablemente mejor
que al del primer disefio de la figura y que cumple con todas las especificaciones de diseno, este
serd nuestra cuarta y ultima aproximacién al amplificador clase AB real.

Ademds, podemos aceptar la hipdtesis sobre las discontinuidades del amplificador. Si el amplificador
presenta variaciones muy drasticas en el grosor de las lineas de transmisién en serie. Estas compro-
meteran el rendimiento del amplificador y resulta imperativo reducir estas variaciones de primera

instancia.

3.3. Resultados de Simulacion

Después de un largo proceso de diseno que involucré miltiples simulaciones de balance arménico
y de pardmetros S, se llegé al diseno de la figura [3.78 que cumple con las especificaciones de disefio a
la frecuencia fundamental. A continuacion, se plasman los resultados de las simulaciones realizadas al
amplificador disenado en la figura[3.78] empezando con la simulacién de pardmetros S y el barrido de
potencia. A partir de este ultimo, determinamos el rango de operacién del amplificador y la potencia de
entrada necesaria para comprimir el amplificador a 1 dB ya 3 dB. Con estos resultados, realizamos dos
simulaciones de balance armonico a la frecuencia fundamental, para determinar las figuras de mérito
del amplificador a 1 dB y a 3 dB de compresién. Finalmente, concluimos con una simulacién de barrido

en frecuencia para determinar el ancho de banda real del amplificador.

3.3.1. Simulacién de parametros S

A pesar de que el amplificador trabaja en régimen de senal grande, la simulacién de pardmetros S
nos brinda informacién importante del circuito. Esta simulacién nos permitird determinar el compor-
tamiento del amplificador en sefial pequena, como es su ganancia lineal (Sa7), pérdidas de retorno a la

entrada (S11) y a la salida (Sa2), asf como el ancho de banda en sefial pequena.
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m4 m5 m6
Y

20
DS m5
b freq=2.000 GHz
10 dB(S(2,1))=16.928
1 dB(SP.S(1,1))=-16.381
~= o] dB(SP.S(2,2))=-14.857
S 6
AARN 4o freq=2.100 GHz
552 | d dB(S(2,1))=15.705
Fmo V dB(SP.S(1,1))=-10.202
oo 20 dB(SP.S(2,2))=-10.781
h mé4
=30+ freq=1.900 GHz
1 dB(S(2,1))=17.131
otk k| [dB(SP.5(1,1))=-12.437
15 16 17 18 19 20 21 22 23 24 25dB(SP.5(2,2))=-17.150
freq, GHz

Figura 3.80: Parametros S del amplificador clase AB.

A partir de los resultados de la figura [3.80} observamos pérdidas de retorno a la entrada y a la salida
en el ancho de banda especificado de 200 MHz (1.9 a 2.1 GHz) menores a 10 dB y a la frecuencia de
operacion (2 GHz) posee 14.8 dB de pérdidas de retorno a la salida y 16.3 a la entrada. El amplificador
posee una ganancia lineal mayor a los 15.7 dB en el ancho de banda especificado con un méaximo de

17.1 dB a 1.9 GHz y a la frecuencia de operacién tiene 16.9 dB de ganancia lineal.

3.3.2. Simulacién de barrido de potencia

La simulacién de barrido de potencia es una simulacién de balance arménico, donde la frecuencia
se mantiene constante y se varia la potencia de entrada para asi determinar el comportamiento del
amplificador conforme la amplitud de la senal de entrada aumenta. Esto nos permitira determinar la

compresién del amplificador asi como obtener valores maximos de operacién.

m7
Pavs_dBm=29.300
m2 HB.LS_Gain_dB=12.118
M e dBm=26.800 Pa¥s_dBm=29 300(m3 ma mE 6
LB PAE=57 937 |HB-PAE=60.755 Pavs dBm=18.300 ||Pavs_dBm=26.800 ||Pavs_dBm=18.300 Pavs_dBm=26.800
B Defi-60 310 | IHBDeff=64.558 ||HB.Pdel_dBm=34.285| |HB.Pdel_dBm=40.709) |HB.LS_Gain_dB=15.985 |HB.LS_Gain_dB=13.909
m1m2
e f— 1 4 s ]
sui ;_\ I m 15__ m5
50| . m3 6

T
HB.LS_Gain_aB
|

HB.Pdel_aBm

w45 20 s @ s w5 o™ m owm s w0 s o ox % 38

Pavs_dBm Pavs_dBm Pavs_dBm

Figura 3.81: Barrido de potencia del amplificador cosimulado en Momentum @ 2GHz.

Podemos extraer informacién importante a partir de los marcadores de la figura Como son los
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puntos de compresién a 1 y 3 dB, la potencia de entrada donde se exhibe la mayor eficiencia y la

compresién a dicha potencia. Estas figuras de mérito se exponen en la siguiente tabla.

Figura de Mérito Resultado
P;,, @ 1dB de compresién (m5) 18.3 dB
P;,, @ 3dB de compresién (m6) 26.8 dBm
PAE @ 3dB de compresién (ml) 57.93%

Pin @ PAETTL(L(L‘ (Hl2)

29.3 dBm para 60 %

Compresién @ PAE, 4, (m7)

4.869 dB

Tabla 3.3: Resultados del barrido de potencia del amplificador clase AB cosimulado.

A partir de los datos de la tabla[3.3| podemos definir los limites de operacién del amplificador clase AB

diseniado. Si a partir de 29.3 dBm la eficiencia no aumentars més del 60 %, podemos fijar esta potencia

de entrada como la entrada maxima que pueda recibir el amplificador.

3.3.3.

Simulacién de balance arménico a 1 dB de compresion

Después de obtener los puntos de compresién del amplificador, realizamos el balance armoénico a

frecuencia y a nivel de entrada constante. Para asi obtener las figuras de mérito del amplificador a

la frecuencia fundamental. Al alimentar al amplificador de la figura [3.78| con 18.3 dBm a la entrada,

obtenemos los siguientes resultados de balance armonico:

Pdel_dBm PAE Deff LS_Gain_dB Pdel_W
34.188 25.158 25802 15.888 2623
50 45 1.0
DS m1 ADS m% 2
7 freq=2.000 GHz 40— '
40— dBm(Vload)=34.188 1-0.8 time=517.9 psec|
i "“J m(Vioad) o s (-idi}=0.809
5 30— —0.6 m3
] B = 304 # [ind Delta=4.464E-12|
> 204 S 04 E dep Delta=-0.008
£ | 7 25 = |Delta Mode ON
T 104 o2
4 20—
0 15 00
0 T \‘ t N A 10 U L L Bt UL SR
4 6 8 10 12 14 00 01 02 0.3 04 05 06 07 08 09 10

freq, GHz

time, nsec

Figura 3.82: Balance armoénico del amplificador clase AB a 1 dB de compresién y a 2 GHz.

Los resultados del balance arménico a 1 dB de compresién de la figura[3.82] se resumen en la siguiente

tabla
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Figura de Mérito Resultado
P, @ 2GHz 34.188 dBm ~ 2.62 W
P,.+ @ 4GHz -23.953 dBm =~ 4.02 uW
Pyt @ 6GHz -5.737 dBm ~ 266.8 yW
Ganancia en senal grande 15.8 dB
PAE 25.15%
Eficiencia de Drain 25.8%
Compresién a 18.3dBm 1.02dB

Tabla 3.4: Resultados de balance arménico del amplificador clase AB cosimulado en Momentum @ 2
GHz y 1 dB de compresién.

El amplificador disenado a 1 dB de compresién no cumple con ninguna de las especificaciones de diseno,
ni en potencia ni en eficiencia. Por definicién, el punto de 1 dB de compresion es el limite entre la
operacion lineal y no lineal, esto se evidencia en la formas de onda de la figura y en la amplitud
de los armoénicos de la tabla Para explicar la eficiencia y potencia baja, podemos graficar la linea

de carga dinamica, donde se pueda visualizar la excursién de la senal de salida.

m2
indep(m2)=27.486
plot_vs(ts(HB.I_Drain_intr2), ts(HB.X7.Q1.vdsi))=0.220

ADS

)

HB.I_Drain_intr2

ts(

plot_vs(DC1.l_Drain_intr, DC1.X10.Q1.vdsi)

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

X10.Q1.vdsi
ts(HBX7.Q1.vdsi)

Figura 3.83: Linea de carga dindmica del amplificador clase AB a 1 dB de compresién y 2 GHz.

La linea de carga de la figura [3.83| nos muestra que la senal de salida unicamente tiene excursién en la
regién de corte y en la regién lineal, como un tipico amplificador clase AB. Pero observamos que no

se maximiza la excursién en la region lineal, es decir, la senal no llega hasta el voltaje de rodilla. Para
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maximizar eficiencia, la senal debe de tener una excursién maxima en la regién lineal, es decir, para

aumentar las eficiencias bajas de la tabla[3.4] debemos aumentar el nivel de potencia a la entrada.

3.3.4.

Visto que a 1 dB de compresién no se cumplieron las especificaciones de diseno, realizamos la simulacién
de balance armdnico a una compresién mayor; como se realizé en todo el proceso de diseno, a una

compresién de 3dB. Al alimentar al amplificador de la figura|3.78|con 18.3 dBm a la entrada, obtenemos

los siguientes resultados de balance armoénico:

Los resultados del balance armoénico a 1 dB de compresién de la figura|3.84] se resumen en la siguiente

tabla

Tabla 3.5: Resultados de balance arménico del amplificador clase AB cosimulado en Momentum @ 2

dBm(Vload)

Simulacién de balance arménico a 3 dB de compresion

Pdel_dBm PAE Deff LS_Gain_dB Pdel_W
41.155 58.512 60.753 14.155 13.046
70 m2 20
m1 DS n
freq=6.000 GHz 0]
40— S dBm(Vioad)=6.800 F1s
50—
30
— a0 F1o
20 2
F 30 Fos
10— m1 F
20— r
0 T 10 Foo
I I +\ T f 0 T T T T - 105

freq, GHz

[ I [ [
03 04 05 06 07 08 09 10

time, nsec

(Ipr)s}

m2
time=517.9 psec
ts(-idi)=1.861

m3
ind Delta=4.464E-12
dep Delta=0.003

Delta Mode ON

Figura 3.84: Balance arménico del amplificador clase AB a 3 dB de compresién y a 2 GHz.

Figura de Mérito

Resultado

P+ @ 2GHz 41.155 dBm ~ 13 W
P, @ 4GHz -14.12 dBm ~ 38.72 uW
P,,: @ 6GHz 6.8 dBm ~ 4.786 mW
Ganancia en senal grande 14.155 dB
PAE 58.51 %
Eficiencia de Drain 60.75 %
Compresién a 18.3 dBm 2.773 dB

GHz y 3 dB de compresién.
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Observamos que a diferencia de 1 dB de compresién, para 2 GHz las especificaciones de diseno se
cumplen con aumentar el nivel de entrada de 18.3 dBm a 27 dBm, no obstante destacamos una
distorsién considerable de las ondas de voltaje y corriente en las formas de onda de la figura a
comparacion de la figura|3.82] Esto se evidencia atin més en la linea de carga dindamica del amplificador

comprimido a 3dB de la figura [3.85]

m2
indep(m2)=28.639
plot_vs(ts(HB.l_Drain_intr2), ts(HB.X7.Q1.vdsi))=0.230

[
o

ADS

wn

o

ts(HB.I_Drain_intr2)
plot_vs(DC1.I_Drain_intr, DC1.X10.Q1.vdsi)

0.0 é‘;;—— %

-075|||||\|\|||||||||||||||||\||||||||

0 10 20 30 40 50 60 70

X10.Q1.vdsi
ts(HB.X7.Q1 vdsi)

Figura 3.85: Linea de carga dindmica del amplificador a una compresién de 3 dB.

Observamos que la senal tiene un excursién dentro de las regiones de saturacién y corte que, de acuerdo
al diseno, la senal entra a la regién de corte por la proximidad del punto de operacién (m2) a esta
region. Y por la gran amplitud de la senal de entrada, la senal de salida tiene una excursién dentro de
la regién de saturacién, que no se apreciaba en la linea de carga de la figura[3.83] Al invadir la regién
de saturacién, introducimos mas armonicos y por consecuencia aumenta la eficiencia. Por lo tanto,
para cumplir todas las especificaciones de disefio, debemos operar al amplificador clase AB a 3 dB de
compresion.

Finalmente, nos compete comparar los resultados de la figura [3.84] con los realizados en la figura [3.73
estos 1ltimos son los resultados ideales de microcinta, sin considerar los resultados de la simulacién

electromagnética de Momentum. Dichos resultados se resumen en la siguiente tabla:
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Figura de Mérito Resultado
P, @ 2GHz 41.065 dBm ~ 12.7 W
P,.+ @ 4GHz -24.079 dBm ~ 4 yW
P, @ 6GHz -8.4 dBm ~ 144 uW
Ganancia en senal grande 14.065 dB
PAE 67.31%
Eficiencia de Drain 69.9 %
Compresién a 27dBm 3.4 dB

Tabla 3.6: Resultados de balance armoénico del amplificador simulado tnicamente en ADS @ 2GHz a
3 dB de compresién.

La mayor discrepancia entre la simulacion ideal y la cosimulacion con Momentum, es la eficiencia del
amplificador y la amplitud de los arménicos, que este primero puede ser consecuencia del tltimo. El
incremento en amplitud de los arméniocos es debido a que la terminacién de arménicos no es perfecta
y segiin Cripps en [3], el culpable de que los amplificadores de potencia no presenten las formas de
onda cldsicas, discutidas en la seccién 2.2, es por el corto de armoénicos. Mostramos una solucién
para cortocircuitar el segundo armoénico con los transformadores de A/4. No obstante, para el tercer
arménico, el optimizador fue el encargardo de suprimirlo en los miltiples procesos de optimizacién, y
observamos un amplitud considerable de 3er armdénico en la tabla [3.5] a comparacién con donde

se cuenta con un mejor corto de armonicos.

3.3.5. Simulacion de barrido de frecuencia

Para la simulacién de barrido de potencia anterior, realizamos un parameter sweep en la simulacién
de balance arménico, donde se barrié la potencia de entrada y se mantuvo la frecuencia constante a la
frecuencia central de 2 GHz. Es decir, los resultados detallados en las tablas y son a
una sola frecuencia, y aunque confirmamos un ancho de banda de 200 MHz en la figura [3.80] esta es
a senal pequena.

Para corroborar el ancho de banda del amplificador, o ancho de banda en senal grande, mantenemos
constante la potencia a la entrada y realizamos un barrido de frecuencias, y a cada una de esas
frecuencias, realizamos una simulaciéon de balance armonico. Para asi obtener graficas de potencia a

la salida y eficiencia, respecto a la frecuencia. La potencia constante la fijamos a 27 dBm obteniendo
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una compresién del amplificador aproximada de 3 dB.

m5 m6
f1=1.900E3 f1=2.100E3
Pdel_dBm=40.814 Pdel dBm=40.971
m1 m2
f1=1.838E3 f1=2.168E3
Pdel_dBm=38.031 Pdel_dBm=38.045
mi m5 m6 m2
42
s
a1 )
0]
£ 39—
o
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8
o 37+
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35|
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Figura 3.86: Frecuencia (f; [M Hz]) vs Potencia de salida (P [dBm]).

Los marcadores m5 y m6 de la figura [3.80] estdn fijados en los limites superior e inferior del ancho de
banda especificado, 1.9 GHz y 2.1 GHz, en este ancho de banda de 200 MHz obtuvimos una potencia
de salida aproximado de 41 dBm =+ 0.5 dBm. A partir de este resultado, determinamos las frecuencias
de -3 dB que limitan el ancho de banda en senial grande del amplificador. El marcador m1 esta fijado
en la frecuencia inferior f; = 1.838 GHz y m2 en la superior fi = 2.168 GH z, resultando en un ancho

de banda de 330 MHz.

m7 m8
f1=1.838E3 f1=2.168E3
PAE=36.798| PAE=42.113
m3 m4
f1=1.900E3 f1=2.102E3
PAE=61.754 PAE=54.657
m7 m3 m4 m8
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Figura 3.87: Frecuencia (f; [M Hz|) vs Eficiencia (PAE [ %)]).
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Habiendo obtenido el ancho de banda en senal grande, ahora analizamos la grafica de la figura[3.87 que
muestra el comportamiento de la eficiencia dentro del ancho de banda especificado (marcadores m3 y
m4) y en el ancho de banda de sefial grande (marcadores m7 y m8). A diferencia del comportamiento
de la potencia de salida, la eficiencia del amplificador cambia considerablemente. Esto se debido a las
redes de acoplamiento, estas redes presentan una impedancia 6ptima unicamente a la frecuencia de 2
GHz, corroborado por las pruebas de load-pull que fueron realizadas a la frecuencia central.

En el ancho de banda de 200 MHz, tenemos una eficiencia méxima de 61.7% a 1.9 GHz y un minimo
de 54.6 % a 2.1 MHz. Mientras que en el ancho de banda de senal grande de 330 MHz, obtuvimos
una eficiencia minima del 36.8% a 1.838 GHz. Si bien en todo el ancho de banda de sefial grande
no cumplimos con una eficiencia mayor al 50 %. En el ancho de banda especificado de 200 MHz si se
cumple. Por lo tanto, podemos garantizar que en 200 MHz el amplificador clase AB, comprimido a

3dB, satisface la potencia mayor a 40 dBm y la eficiencia mayor al 50 %.
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4. Conclusiones y trabajo a futuro

Se detallaron los conocimientos minimos requeridos para el andlisis y disefio de un amplificador de
potencia, como son sus modos de operacién y sus formas de onda. Se complet6 el andlisis de balance
arménico de los amplificadores de potencia convencionales, con énfasis en el amplificador clase AB
y se obtuvo una aproximacion de series de Fourier para cualquier angulo de conducciéon dentro del
intervalo de losa amplificadores clase AB, asi como expresiones para calcular sus figuras de mérito a
partir de estas formas de onda idealizadas. Se especificaron las herramientas necesarias para el diseno

del amplificador como son el acoplamiento de impedancias y las pruebas de load-pull.

A partir de las herramientas de diseno de redes de acoplamiento descritas, se disené un amplifica-
dor de potencia clase AB a 2 GHz con un ancho de banda de 200 MHz. Detallando esquema&ticos
e interpretacién de resultados de simulaciones intermedias, y en caso necesario, se redisenaron par-
tes del amplificador para cumplir con las especificaciones de disefnio. Auxiliado de ADS y Momentum,
disenamos el amplificador en un circuito de microcinta y capturamos sus caracteristicas electromagnéti-
cas para una simulaciéon més completa. A partir de simulaciones de balance arménico, pardmetros S
y barridos de potencia; se simulé el rendimiento del amplificador disenado y se obtuvieron sus figu-

ras de mérito mas significativas como su potencia a la salida, su ganancia en senal grande y su eficiencia.
El amplificador clase AB disenado a 2 GHz y operando a una compresiéon de 3 dB, es capaz de

entregar mds de 40 dBm de potencia a la salida a una eficiencia mayor al 50 % en un ancho de banda

de 200 MHz. Alcanzando una potencia a la salida de 41 dBm a una eficiencia (PAE) del 58.5 %.
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4. CONCLUSIONES Y TRABAJO A FUTURO CAPITULO

4.1. Trabajo a futuro

A partir de la dltima aproximacién generada en la figura[3.78 se puede generar una aproximacién
adicional donde se incluya las conexiones de los capacitores de desacoplo a un plano de tierra, que
incluirfa agregar el plano de tierra en Momentum con sus respectivas vias y realizar una simulacién
electromagnética del amplificador con el plano de tierra.

Adicional a las simualciones realizadas, se le puede agregar una simulaciéon de productos de intermo-
dulacién de 3er orden para evaluar con mayor precision la linealidad del amplificador, y a partir de
los resultados de esta simulacién, concluir si el amplificador puede ser linealizado empleando algin
esquema de linealizacién como es el feedback, feed-forward o una predistorsién digital, que caen fuera
del alcance de este trabajo [7].

Para comprobar los resultados obtenidos en las simulaciones de balance arménico y barrido de potencia,
se puede fabricar el amplificador, empleando procesos de fotolitografia, y caracterizar el amplificador
empelando fuentes de voltaje programables, medidores de potencia, fuentes de potencia de RF y un
analizador de espectros.

Como se mencioné al principio de este trabajo, la principal motivacién de esta tesis es el acercamiento
al estado del arte de los amplificadores de potencia. Por lo que a partir de este amplificador clase
AB, se puede extender el diseno a una arquitectura compuesta como es la arquitectura Doherty, que
emplea dos amplificadores; un amplificador principal y uno auxiliar, donde el principal tipicamente es

un amplificador clase AB.
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Apéndice

1. Desarrollo de expresion de ip(6)

Primero sustituimos [2.22] en R.21}
ip(0) = I, + I, cos (9)

ip(0) = Iy + (Imax — 14) cos ()

ip(0) = Iy + Lynag cos (0) — I, cos (0)

ip(f) = 1, cos () - <Cosl(9) + I“;:“” - 1)

Sustituyendo [2:24] en [A7T}
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2. ANALISIS DE FOURIER CAPITULO A

2. Analisis de Fourier

2.1. Componente de directa Ipc

Comenzamos resolviendo para la corriente de DC sustituyendo la ecuacién [2:26) en la ecuacion 2.27}

too =5 [ iy om0 on (5)]

2

2

IDC:M;;(%)] [/_QCOS(G)dH —/_icos(;>d9‘|,

2

Imazx B . (&
IDC_27r[1—cos(%)] /_0005(9) cos(2>d9,

Q

)

k3
2
Im(m:

27 [1 — cos (%)] lsin (©)

e | TGN e | M EeC) |

Empleando la identidad trigonométrica de sin (—y) = —sin () en la ecuacién

Ipc =

e = gy | [0 (5) - o )] - e ()]

Imaz

37 T —cos (2)] [1 - (g)} {QSin (%) — . cos (%)} ,

Ipc =

Imas . 2sin (%) — a.cos (%)

2T 1 — cos (9) ' (A4)

2

Ipc =
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CAPITULO A 2. ANALISIS DE FOURIER

2.2. Componente del enésimo armoénico [y

Resolviendo para la corriente del enésimo arménico, sustituimos la ecuacion [2.26] en la

o

Iy = i/; 1_{:)%- [008(9) — cos (%)} -cos (N6)df ,

2

Iy = M/i cos () cos (N ) — cos <%) cos (NO)df

2

—a
2

2

Inas B ay (%
Iy = W [/a cos (0) cos (N9) df — cos (§> / cos (N6) df 1 . (A.5)

Utilizamos la identidad trigonométrica de la multiplicacion de dos cosenos

cos () cos (y) = % [cos (z 4+ y) + cos (z — y)] en la ecuacién

—a

Iy = 77[1—Im(:22(3‘)] [/a %[cos(ﬁ—i—N@)—i—cos(@—N@)] df — cos (%) /7 cos(N@)d@] ,

2

—a —a
2 2

IN_W[l—LZ:):(‘;)] [;/icos[ﬁ(l—kN)]dQ +%/2 cos[(B(1 — N)]df — cos (%) /‘5 cos(NG)dQ],

B j 2 2 coS (9) ) :
IN*w[l—cos(%)] 20 N)sm(ﬂ(lJrN))‘;JrQ(l_N) sin (6(1 — N)) . ——2/5in (ON) zj,
IN . Imam 1

ﬁ [sin (%(1 - N)) _sin (20‘(1 - N))} - COSA(]%) {sin (QN) _sin (aNﬂ

Volviendo a aplicar la identidad trigonométrica de sin (—) = —sin () en la ecuacién

Imaz
Iy =

T [1 — cos (%)]

iy o (31149 g o (- ) o (30 e (2]

V= —LZZ:(;Y)] [(HlN) sin (50 +M)] + § jN) sin (50-M)] -

1

oy [ (3 ()] ] (a7
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CAPITULO A

Aplicando la identidad trigonométrica 2sin () cos (y) = sin (z + y) + sin (z — y) en la ecuacién

IN — IHLGHC

T [1 — cos (%)]

q +1N) [sin (%(1 +N))] +

% [sin (SN +5) +sin (SN -3 ]

2 2

1

) [Sin (%(H—N)ﬂ P [sin (%(1 _N))} _

% {sin (%(N +1)

N—

+sin (%(N - 1))}
maz sin (3(1+N)) sin(g(1—-N) . (a .«
Iy = ! [ Eli]—;) >+ ((11]\7) )—% {sm(Q(l—&—N))—i-sm(Q—(1—N))”,

)

B Loz sin (%(1+N)) sin (% 1—N)) 1r1r. /a e
IN_w[l—cos(%)] [ (I1+N) + (1-N) _N[Sm(2(1+N>)_Sm(Z(l_N))}]’
I Lax sin ($(1+N)) sin(%(1—-N)) _sin(%(l—i—N)) +sin(%(1—N))
N 7 [1—cos(9)] (1+N) (1-N) N ’
Factorizando sin(

[N]ls)
—
—
+
=
SN—
<
wn
4.
=
—
(S]]}
—~
=
|
=
SN—

IN _ Imaac

T [1 — cos (%)}

2.3. Componente fundamental [,

La ecuacién [A-8 nos permitird determinar la corriente del enésimo armdnico, solo para N > 2,

ya que cuando N = 1, o bien, para la frecuencia fundamental, la ecuacién se indetermina. Para

encontrar la corriente a la frecuencia fundamental debemos retomar la resolucién de la integral de Iy
y evaluar N =1 en la ecuacién ?7:

Q

)

—a

2

L = m l/_g cos (0) cos (N) df — cos (%) /3 COS(NQ)dQ] )

I =

Q

|

m l/g cos (0) cos () df — cos (%) /3 cos (Q)dQ] ,
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N3

2 2

Lnag z 9 o
I = m l/“ cos” (0)df — cos (§> /ﬂ cos (0) df ] . (A.9)

Aplicando la identidad trigonométrica del coseno cuadrado cos? (z) = 1 [cos (2z) + 1] en la ecuacién

A9

I = 7r[1—LZZ):(‘§)] [/3 % [cos (20) + 1] df — cos (%) /(i cos (0) do ] ,

2

I = m [2 /; cos (20)do + 2/2u df — cos (5) [ cos (0) d@] ,

I Tinae 1 (20) ’ + 19 ’ Ccos (a) sin (6) °
= ————|=zsin = - — ,
T eos (@] |20 TRf| L o))
- 2 2 2 -
I 1 Poo)? a 2]
I — mazx Zsin (26 20 _ (7) in (6 ,
1= T cos (20T 1= cos (2)] 4sm( ) 3 t3 3 cos ( 3 sin (6) B
- = = = -

b i G5) - (55| 2 [5 -5 - D) [ (5) - ()

I = M B fsin (@) — sin (—a)] + % — cos (%) {sin (%) ~sin (‘;)” . (A10)

De nuevo aplicamos la identidad trigonométrica del argumento negativo de un seno sin (—v) = — sin ()

en la ecuacién [AL10

h= e o o) [i 2sin ()] + & — cos () 25 (g)H ,

@) e

De igual forma, empleamos la identidad trigonométrica 2 sin (x) cos (y) = sin (x + y)+sin (z — y), ahora

en la ecuacién [A 1T}

e _LZZZ a {SiHQ(OO ;‘_sin(aﬁ’
O ERRal
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I = : . (A.12)
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