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Introduccién

En la actualidad las telecomunicaciones y la electronica son parte fundamental de
nuestras vidas, dia con dia hacemos uso de estas tecnologias, la ingenieria
electronica ha sido la responsable de crear distintos dispositivos donde se
transmite, recibe o procesa informacion y los cuales han revolucionado al mundo
entero. Hoy en dia existen distintos dispositivos tales como el teléfono, el sistema
de posicionamiento global (GPS), la camara fotografica digital, la PC, el internet,
aplicaciones que no solo existen por separado, sino que también convergen en un
solo dispositivo movil. Por tanto, el video, la voz, la navegacion y datos pueden ser
compartidos entre diferentes dispositivos moéviles con facilidad, esto exige que la
circuiteria utilizada para llevar a cabo dichos dispositivos se enfrente a mayores
limitaciones de ancho de banda y consumo de energia.

La telefonia movil ha avanzado mucho desde los comienzos del estandar 1G
(primera generacion) en el cual se podia transmitir Unicamente voz utilizando un
sistema analdgico, posteriormente, el estandar 2G (segunda generacion) permitio
gue se transmitieran voz y datos, el estandar 3G (tercera generacion) utiliza un
sistema multifrecuencias que permite aplicaciones de voz, multimedia e internet,
mas recientemente, se presentd el estandar 4G (cuarta generacion) el cual esta
basado en el protocolo IP (Internet Protocol) y que viene a mejorar el estdndar 3G.
Conforme se mejoran dichos estandares, los dispositivos se vuelven méas
sofisticados y permiten el uso de aplicaciones mas complejas, sin embargo, a
medida que se generan estas mejoras, existe una mayor demanda de energia por
parte del dispositivo, esto representa un problema respecto a la energia que se
encuentra disponible en la bateria, asi como la disipacion de calor que genera el
dispositivo, este Ultimo punto se vuelve relevante en aplicaciones tales como radio
bases de telefonia celular, por tanto se requiere una mayor eficiencia por parte del
amplificador de potencia del dispositivo en cuestion, asi mismo es necesario un
mayor ancho de banda que permita mayor capacidad de datos.

Los amplificadores de potencia forman parte del transmisor de un sistema de
comunicaciones, este dispositivo tiene como labor principal el incrementar la
potencia de la sefial que se aplica a su entrada para asi poder ser transmitida a la
salida del transmisor. Las caracteristicas principales de los amplificadores de
potencia son la eficiencia, la ganancia y la potencia de salida. Para llevar a cabo
uno de estos amplificadores se requiere como minimo de un transistor el cual lleve
a cabo la ganancia de potencia, estos transistores pueden ser operados en dos
regiones: la regién lineal y la region no lineal. El operar el transistor en la region no
lineal tiene como resultado una mayor eficiencia, logrando asi un menor consumo



de potencia y mayor rendimiento de la bateria. Operar un transistor en su region
lineal requiere que exista un consumo de potencia por parte del mismo inclusive
cuando no se aplica ninguna sefal a la entrada del amplificador, por ejemplo, el
amplificador clase A es considerado el amplificador lineal por excelencia,
utilizando este tipo de amplificador se puede obtener una eficiencia teorética
maxima del 50%, sin embargo, utilizando un amplificador clase F el cual es un
amplificador no lineal, se puede obtener una eficiencia teorética maxima del
90.7%. Las dos cifras anteriores difieren de manera muy significativa, y se vuelve
evidente que la amplificacion no lineal tiene mayores ventajas en términos de
eficiencia, sin embargo, resulta importante mencionar que los valores de eficiencia
mencionados son tedricos, es decir en la practica ninguno de los amplificadores
alcanza valores tan altos.

El presente trabajo se enfoca en los amplificadores de potencia, asi como los
elementos claves para realizarlos. Puesto que la electronica se encuentra en
constante desarrollo, el primer capitulo de este trabajo consta de una revision del
estado del arte donde se provee un panorama general sobra las tecnologias
actuales y modelos utilizados, posteriormente existe un capitulo dedicado al marco
tedrico, en esta seccion se describe la teoria de las heterouniones y los
transistores HEMT asi como los modelos no lineales de los mismos, es importante
mencionar que actualmente los transistores HEMT son ampliamente utilizados en
el desarrollo de amplificadores de potencia y por tanto, ameritan una descripcion
detallada. Asi mismo, se describe la teoria de amplificadores y algunas de las
clases de amplificacibn mas comunes y relevantes a este trabajo. El capitulo 3
describe el disefio de dos amplificadores clase F, donde se muestran elementos
claves como las redes de acoplamiento a la entrada y a la salida, las redes de
estabilizacion, etc. Los cuales fueron simulados en el software Advanced Design
System (ADS). Por ultimo, se incluye un cuarto capitulo donde se detalla la
construccion y resultados experimentales de uno de los amplificadores disefiados
en el capitulo 3.

Objetivos:

- Realizar un estudio detallado sobre los distintos tipos de amplificadores de
potencia.

- Llevar a cabo una investigacion del estado del arte

- Disefiar un amplificador clase F a 2 GHz con 40 dBm de potencia.

- Disefiar un segundo amplificador clase F a 2 GHz con 10 dBm de potencia.

- Fabricar y medir el segundo amplificador disefiado.



Metodologia

- Se revisaran los distintos articulos publicados en revistas de alto impacto
asi como la bibliografia mas representativa en el area de interés.

- Se definiran las distintas clases de amplificadores y sus modos de
funcionamiento.

- Se llevaran a cabo simulaciones en un software de onda completa.

- Se realizara un amplificador Clase F de 40 dBm de potencia, utilizando el
modelo embebido desarrollado por la Universidad Estatal de Ohio.

- Se realizar4 un segundo amplificador Clase F de 10 dBm de potencia,
utilizando la técnica de Load-Pull.

- Se fabricara el segundo amplificador mediante el proceso de fotolitografia
adoptado por UNAMems.

Alcance

- Se delimitar4 el estudio a las clases de operacién de amplificadores de
potencia mas utilizadas en el rango de las microondas.

- Para el amplificador Clase F de 40 dBm, se realizara unicamente el disefio
y se obtendran resultados simulados.

- Para el amplificador Clase F de 10 dBm, se realizara el disefio, simulacion,
fabricacion y medicion del mismo.






Capitulo I
Estado del Arte






La industria de la electrénica se encuentra en constante innovacion generando
avances tecnologicos, por lo tanto es conveniente hacer una revision del estado
actual de las tecnologias en cuanto amplificadores de potencia se refiere, existen
muchas arquitecturas y mejoras, inclusive los amplificadores tradicionales tal como
el clase A pueden ser mejorados aplicando técnicas actuales [1], [2]. Sin embargo,
la amplificacion no lineal predomina hoy en dia, y se debe prestar atencion en este
tema, esto se debe a que cuando un amplificador trabaja en su regién no lineal se
pueden obtener mayores eficiencias, logrando asi un menor consumo de energia y
una menor disipacion de calor por parte de los dispositivos.

Dentro de los amplificadores no lineales encontramos varios tipos, un ejemplo es
el amplificador clase B, el cual es bastante utilizado, pero que con sus notables
excepciones [3], ha recibido poca atencién ultimamente en materia de innovacion,
sin embargo, se ha utilizado en arquitecturas multiples tal como el amplificador
Doherty en la cual se puede utilizar un amplificador clase B o clase F en conjunto
con un amplificador clase C [4], [5].

El amplificador clase B, presenta grandes retos a la hora de realizar las redes de
acoplamiento, esto se debe a que el amplificador clase B debe poner en corto
circuito todos los armonicos superiores a la fundamental, en la préactica esto es
muy dificil de llevar a cabo, por lo tanto, recientemente se ha prestado mayor
atenciéon en un tipo de amplificador que extiende el espacio de disefio del
amplificador clase B, se trata del amplificador clase J o su variante el amplificador
clase B continuo, el cual permite al disefiador crear redes de acoplamiento que no
necesariamente cologuen todos los armoénicos superiores a la fundamental en
corto circuito, en especial se permite que las cargas para el segundo arménico y la
fundamental varien con cierta relacion, logrando que se obtengan formas de onda
distintas a las de un clase B convencional, pero con la misma eficiencia
caracteristica de un amplificador clase B. Esto a su vez permite a los
amplificadores clase J o clase B continuo, obtener altos indices de eficiencia en un
ancho de banda bastante amplio, la cual es una caracteristica altamente deseable
ya que hoy en dia se requiere cada vez mayor ancho de banda para dar cabida a
aplicaciones mas complejas las cuales presentan mayor exigencia de datos por
parte de un creciente nimero de usuarios.

En la tabla 1, se presentan algunos de los amplificadores clase J o clase B
continuo reportados hasta el momento.



Tabla 1.- Amplificadores Clase J 6 Clase B Continuo

Trabajo Afio Banda de Eficiencia Potencia de
Operacién (%) Salida
(GHz.) (W)
[6] 2016 1.3-1.75 55.2-70 10
[7] 2012 1.7-2.24 62 10
[8] 2011 2.08-2.2 70 10
[9] 2016 1.3-24 63-72 10.2 - 13.18
[10] 2011 23-27 60 10-11.75

Otro tipo de amplificador no lineal es el amplificador clase F, este amplificador
obtiene altos valores de eficiencia al hacer uso de terminaciones de circuito abierto
para los armonicos impares y corto circuito para los armoénicos pares, Ssin
embargo, en la practica, es comun enfocarse Unicamente en el segundo armonico
en lugar de todos los armonicos pares, y en el tercer armonico en lugar de todos
los arménicos impares, debido a que los armdénicos superiores suelen ser de una
mucho menor magnitud. Aunque el amplificador clase F lleva ya varios afios de
haber sido propuesto, aun se siguen utilizando y desarrollando bastante en la
actualidad, por ello, vale la pena mencionarlos, ademas, en el presente trabajo se
realizd uno de estos amplificadores debido que se trata de una arquitectura
bastante eficiente. Tradicionalmente este amplificador es de banda angosta y las
mayores eficiencias se logran saturando al transistor, es decir operandolo en su
region no lineal. En la actualidad este amplificador ha recibido considerable
atencién, algunos de los datos mas relevantes que se han reportado hasta el
momento se muestran en la tabla 2:

Tabla 2.- Amplificadores Clase F

Trabajo Afio Frecuencia de Eficiencia Potencia de
Operacién (%) Salida
(GHz.) (W)
[11] 2014 1.6 78.11 6.3
[12] 2016 2.4 70.9 12
[13] 2016 2 54.5 2.5
[14] 2012 2.655 73.5 12.6
[15] 2010 5.86 71.4 2.18
[16] 2015 1.99 72.6 13.8
[17] 2009 1 78.18 4
[18] 2015 5.8 64.1 13.8
[19] 2015 2.4 80 0.22
[20] 2014 2 80.1 11.75




El amplificador Clase F sufre del mismo problema que el amplificador clase B, es
decir, existe la dificultad a la hora del disefio de las redes de acoplamiento de
presentar las impedancias necesarias para su operacion en la regién no lineal,
especificamente el presentar un corto circuito al transistor en todos los armoénicos
impares y un circuito abierto para los arménicos impares. Bajo esta premisa surge
el amplificador clase F continuo, en el cual se “relaja” la restriccion de obtener un
corto circuito perfecto para el segundo arménico, permitiendo también que varie la
relacion entre la carga fundamental y la del segundo armoénico, mientras que el
tercer arménico se mantiene en circuito abierto, es decir el amplificador clase F
continuo presenta al disefiador la posibilidad de crear redes de acoplamiento en
las que se pueda obtener la misma eficiencia de un amplificador clase F pero en
un ancho de banda amplio, el amplificador clase F continuo es similar al
amplificador clase J o B continuo, en el sentido que se extiende el espacio de
disefio y se obtienen anchos de banda amplios. La tabla 3 muestra las
especificaciones principales de algunos de estos amplificadores.

Tabla 3- Amplificadores Clase F Continuo

Trabajo Afo Banda de Eficiencia Potencia de
Operacién (%) Salida
(GHz.) (W)

[21] 2012 1.45 -2.45 70 11-16.8

[22] 2013 14-25 73 - 88.6 11.2-17.4

[23] 2012 1.3-3.3. 60 — 80 10

[24] 2013 1.35-2 65— 76 45

[25] 2016 0.550 — 0.990 70 10

[26] 2011 055-1.1 74 10.5

Las arquitecturas conmutadas tal como el amplificador Clase E han sido también
utilizadas para crear amplificadores no lineales de alta eficiencia. Normalmente
este tipo de amplificadores son mas utilizados en radio frecuencia y microondas de
baja frecuencia (1-3GHz.), sin embargo, se ha reportado su uso en frecuencias tan
altas como 60 GHz [27]. El principio de funcionamiento del amplificador clase E se
basa en utilizar el transistor como conmutador, de esta manera se minimiza el
traslape de las sefales de voltaje y corriente a través del transistor, minimizando la
disipacién de potencia y, por tanto, maximizando la eficiencia.

El amplificador Clase E es tipicamente de banda angosta, sin embargo, se han
realizado versiones de banda ancha [28], [29], [30]. La tabla 4 muestra algunos de
estos amplificadores.




Tabla 4.- Amplificadores Clase E

Trabajo Afio Frecuencia/Banda Eficiencia Potencia de

de operacion (%) Salida
(GHz.) (W)

[31] 2013 2.8 70.8 10.23
[32] 2016 2.4 43.6 0.71

[28] 2011 0.9-2.2 60 10-20
[33] 2012 3.5 59 0.5
[34] 2013 0.9-15 81 180

Ultimamente, se ha presentado un creciente interés por las arquitecturas
compuestas tales como los amplificadores Doherty y Chireix. Estos dos tipos de
amplificadores se caracterizan por utilizar al menos 2 transistores para llevar a
cabo la amplificacién, de manera general uno de los transistores funge como
amplificador principal, el cual opera tipicamente en clase B o clase F, mientras que
el otro amplificador funge como amplificador auxiliar el cual puede ser también un
clase B, F, o clase C. Por medio de esta combinacion se pueden obtener altos
niveles de eficiencia inclusive si se opera el amplificador en back-off, es decir a
niveles de sefial de entrada no Optimos. Estos amplificadores son tipicamente de
banda angosta, aunque recientemente se han propuesto métodos para
incrementar su ancho de banda [35], [36], [37], [38].

Tabla 5.- Arquitecturas Compuestas

Trabajo Afio Tipo de Banda de Eficiencia Potencia de
Amplificador | Operacién en Back-off Salida
(GHz.) (W)
[39] 2015 Doherty 1 50 % @ 7dB 12
[4] 2014 Doherty 2 50 % @ 11dB 15
[40] 2016 Doherty- 2.17 50% @ 6dB 174
Chireix
[41] 2016 Chireix 2.14 52% @ 5.2dB 40

Con el fin de optimizar amplificadores de potencia existen muchas técnicas que
aunque su invencion tiene ya un tiempo, apenas se han comenzado a
implementar, una de estas técnicas es la de seguimiento de envolvente o
envelope tracking en inglés [42], [43], [44], la cual pretende minimizar la potencia
disipada en el transistor mediante el ajuste continuo de la fuente de directa con
base en la envolvente de la sefal de entrada.
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Durante afios una de las técnicas mas utilizadas en el disefio de amplificadores es
la técnica de Load-Pull, la cual consiste en variar la impedancia de carga
presentada al transistor mientras que se monitorean la potencia y la eficiencia, con
estos datos se puede determinar el conjunto de cargas que producen la eficiencia
y potencia deseadas, por lo tanto, se trata de un proceso empirico de prueba y
error en el cual se busca la carga Optima que satisfaga los requerimientos de
disefio. Con el propésito de realizar un proceso que no requiera de Load-Pull o
bien que el Load-Pull no sea un requisito, recientemente se ha desarrollado un
modelo embebido [45], el cual pretende proporcionar un método de disefio
partiendo del plano intrinseco del transistor para posteriormente proyectar las
impedancias requeridas hacia el empaquetado, es decir en este modelo primero
se definen cuéles deben ser las corrientes y voltajes en el plano intrinseco,
posteriormente, utilizando el modelo embebido se proyectan las impedancias que
deben ser presentadas al empaquetado las cuales produciran las impedancias
deseadas en el plano intrinseco. Este modelo ha sido utilizado para desarrollar
arquitecturas de amplificadores convencionales tal como el amplificador clase B
[45] asi como arquitecturas mas avanzadas de amplificadores tales como la
Doherty [4], el amplificador clase J [9] y el clase F [16] .

El modelo embebido fue desarrollado por la Universidad Estatal de Ohio y se
encuentra basado en el modelo de Angelov, en la figura 1 se muestra el simbolo
utilizado en ADS para dicho modelo

Angelov OSU
| 1Gpkg
iDpkg

>4 VOSPkg <D
vDSpkg

o[ Lo

0

Figura 1.- Modelo Embebido de Angelov de la OSU

El patigrama tiene el siguiente uso: las terminales 1,2 y 3 representan la
compuerta, el drenaje y la fuente respectivamente del modelo en el punto
intrinseco, aqui es donde se establecen los voltajes y corrientes requeridos para el
disefio, una vez realizado esto, el modelo embebido se ocupara de proyectar al
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empaquetado (terminales 4 a 7) las impedancias que deben ser presentadas para
lograr la operacion deseada en el plano intrinseco. Por ejemplo, si se desea
obtener un amplificador clase B en el plano intrinseco, se deben corto circuitar
todos los armdnicos superiores a la fundamental, y posteriormente presentarle al
transistor las impedancias extraidas por medio del modelo embebido.

Una investigacion sobre el estado del arte no estaria completa sin antes
mencionar las distintas tecnologias utilizadas actualmente para el desarrollo de
amplificadores de potencia. Las principales tecnologias son: el CMOS, LDMOS,
HBT y el HEMT, siendo este ultimo la tecnologia en la que se centra este trabajo.

La tecnologia CMOS lleva muchos afios consolidada como una de las mas
utilizadas en el mundo de la electronica, se trata de pares complementarios de
transistores MOSFET, los cuales permiten realizar amplificadores de forma
integrada, esto se vuelve de gran utilidad en aplicaciones moviles donde el tamafio
de los componentes resulta un factor importante de disefio. Se han realizado
amplificadores utilizando la tecnologia CMOS para muchas aplicaciones, por
ejemplo para aplicaciones moviles [46], [47], [48], [49], o también en aplicaciones
de muy alta frecuencia [50], [51], [52], [53].

Por otro lado, el LDMOS es una estructura MOSFET mejorada para aplicaciones
de alta potencia. La diferencia principal entre un LDMOS y un MOSFET radica en
el largo de la region de deriva, la cual mejora la region de empobrecimiento. El
LDMOS es especialmente util en la regibn de UHF y microondas de baja
frecuencia. La tecnologia LDMOS hace posible que se puedan disefiar
amplificadores de muy alta potencia [54], [55], [56], [57], esto los vuelve buenos
candidatos a ser utilizados en aplicaciones de radio bases y equipos de telefonia
celular [56], [58], [59], [60].

El HBT es un tipo de transistor bipolar de unién muy utilizado hasta el momento,
en aplicaciones que van desde bajas hasta muy altas frecuencias [61], [62], [63],
[64]. EI HBT representa una mejora respecto al tradicional BJT por el resultado del
uso de heteroestructuras utilizadas para su construccion. Dichas heteroestructuras
son basadas en materiales semiconductores compuestos tales como
AlGaAs/GaAs, SiGe InP. Una gran ventaja del HBT es que permite el uso de
fuentes unipolares, lo cual lo vuelve muy atractivo comercialmente.

El HEMT es un transistor de alta movilidad de electrones, esto se logra mediante
la adicion de una region donde se forma una ligera capa de electrones conocida
como el 2DEG, la cual se encuentra situada en una region sin dopaje, evitando asi
las colisiones que sufren los electrones con los iones del material donador, lo que
tiene como resultado una mayor respuesta de frecuencia. Actualmente el HEMT
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de GaN ha revolucionado el mercado debido a su alto voltaje de ruptura, esto ha
centrado las investigaciones actuales en modelar y caracterizar dicho transistor
[65], [66] [67], [68].
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Capitulo II:

Marco Teorico
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El presente capitulo expone diversos conceptos tedricos para la mejor
comprension de los amplificadores de potencia. Se comienza dando un panorama
sobre la fisica del transistor HEMT el cual es uno de los de mayor uso en el
desarrollo de los amplificadores de potencia, aqui se expone su construccion, asi
como los materiales y tecnologias de fabricacion. Posteriormente, se da una
introduccién a los diferentes modelos a sefal grande utilizados actualmente para
modelar transistores, se trata de los modelos de Angelov, Materka-Kacprzak y
Berroth. La dltima y mas extensa seccion consta de la teoria que hay detras de los
amplificadores de potencia, aqui se exponen las distintas clases de amplificadores
de microondas, su principio de operacion y cualidades caracteristicas.

El transistor HEMT

Heterouniones

Son aquellas uniones entre dos semiconductores con diferentes gaps de energia 'y
pardmetros de red acoplados [69]. Cuando se unen semiconductores con band
gaps, funciones de trabajo y afinidades de electron diferentes existiran
discontinuidades en las bandas de energia a medida que los niveles de Fermi se
alinean en el equilibrio [69]. Las figuras 2 y 3 muestran la estructura y
discontinuidad de bandas

Evac —_— Evac
ax1
i qx2
Ecl
AE,
Ecz
________ E
EV2
Efl. _______ AEU
Evl

Figura 2.- Estructura de Bandas
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Eyac(loc)

qVo = q(Vo1 + Vo2)

Figura 3.- Discontinuidades en las Bandas

Dispositivos Cuanticos

Son dispositivos que hacen uso de efectos cuanticos tales como pozos de
potencial, supermallados (superlattices) los cuales son heteroestructuras
peridédicas que forman una version sintetizada de un cristal unidimensional, otros
efectos cuanticos son el 2DEG (2 Dimensional Electron Gas) [70].

En los dispositivos electrénicos, los electrones son dispersados por las impurezas
ionizadas de la red, lo cual reducen su movilidad y ocasionan pérdidas.

Pozos Cuanticos

A un arreglo en el cual una particula, por ejemplo un electrébn se encuentra
confinado por barreras de potencial se le conoce como “pozo de potencial”, si la
energia de la particula es superior a la energia de las barreras, ésta podra escapar
del pozo de potencial, pero si la energia de la particula es inferior a la de las
barreras, aquella permanecera dentro del pozo de potencial, sin embargo, debido
a la naturaleza probabilistica de la mecénica cuantica, existe una posibilidad de
gue la particula pueda estar fuera del pozo de potencial inclusive si su energia es
inferior a la de las barreras [71].

Un tipo de pozo cuantico muy importante en la aplicacion a dispositivos que
trabajan a altas frecuencias es el llamado “Gas de Electrones de 2 Dimensiones” o
2DEG por sus siglas en inglés, el cual se describe mas adelante.
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Tecnologia MBE (Molecular Beam Epitaxy)

Permite depositar una capa atomica a la vez mientras que se puede cambiar de
manera gradual o abrupta el material del semiconductor y el tipo de dopaje. Para
ello el sustrato se coloca dentro de una camara al alto vacio, diferentes
componentes tales como Si, Al, Ga, As, In se calientan en células cilindricas
separadas, estos componentes escapan a través de pequefas aperturas en las
células cilindricas en forma de un haz de moléculas, los cuales se dirigen hacia el
sustrato, un obturador o pantalla se coloca frente a cada uno de dichos rayos,
dicha pantalla sirve para seleccionar el haz que se desea dirigir hacia el sustrato
[70].

Camara MBE

[ ]

GaAs

Sustrato

Haces moleculares

Obturador

Fuentes

As

Ga

Figura 4.- Camara MBE

En la figura 4 se muestra el diagrama de una camara MBE, esta técnica permite
realizar distintas aleaciones como AlGaAs, SiGe, InGaAs, entre otras, asi mismo,
permite variar el dopaje en el semiconductor durante el crecimiento MBE, a esto
se le conoce como “Modulation Doping” 1o que en espafol significa “Dopaje con
Modulaciéon” o “Modulacion de Dopaje”. Una aplicacion de dicha técnica es el
separar los electrones de las impurezas provenientes los materiales de dopaje, o
cual permite la alta movilidad de electrones mediante la formacion de 2DEG [59].
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Dopaje con Modulacién

Para mantener una alta transconductancia en el MESFET, la conductividad del
canal debe ser tan alta como sea posible, dicha conductividad puede ser
incrementada mediante un mayor dopaje [69], sin embargo, a medida que los
niveles de dopaje se incrementan, el radio de Bohr de los estados de impureza se
encuentra en el orden de 100 A, por tanto cuando el espacio promedio entre
impurezas alcanza este nivel, el potencial visto por el electrén de la impureza es
influenciado por impurezas vecinas [72]. Cuando los donadores se ionizan, un ion
positivo que se encuentra presente en el material produce dispersion del electron
libre, la dispersion produce un deterioro en las propiedades de transporte de los
electrones [72].

Debido a las impurezas de los donadores la movilidad del electron se ve afectada,
sin embargo las impurezas son necesarias para proveer de electrones libres al
material, la solucion para aumentar la movilidad es colocar a los donadores en una
cierta regién mientras que los electrones generados se transfieren a un canal
activo libre de dopaje, de esta manera la movilidad y la velocidad saturada ya no
se encuentran limitadas por el dopaje, por lo que la respuesta en frecuencia del
dispositivo se incrementa de manera considerable [73].

El dopaje con modulacion es un proceso que hace esto posible, en dispositivos de
heterounién, una capa de material con un gran band gap se deposita
epitaxialmente sobre un canal y es usada como un aislante, dicha técnica es
necesaria cuando se carece de una interfaz ideal de 6xido-semiconductor, como
es practicamente el caso de todos los semiconductores distintos al Silicio [74]. El
material utilizado como aislante puede ser dopado o no dopado, si se cuenta con
un material dopado con un amplio gap de energia, los portadores provenientes de
los dopantes se transfieren a la heterointerface y producen un canal de alta
movilidad, el canal se encuentra libre de dopantes con el propdésito de evitar la
dispersion generada por las impurezas [74].

Materiales pseudomorfos

La tecnologia MBE también permite crear aleaciones en las cuales sus mallas
(lattice) no se encuentren acopladas, siempre y cuando el desacople sea sélo en
una pequefa proporcion y en capas finas. La capa epitaxial asume la constante de
red del sustrato donde se estd siendo depositada, esto origina que la capa
epitaxial experimente esfuerzos de tension, y por consiguiente, se modifiquen sus
propiedades fisicas [70].

Un material pseudomorfo sélo puede ser creado si la capa epitaxial tiene un
espesor menor al grosor critico h. [70]. El espesor critico corresponde al grosor al
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cual se vuelve energéticamente mas favorable para la capa epitaxial el generar
dislocaciones que el mantener la tension de red, cuando esto sucede el material
se vuelve inutilizable para crear dispositivos.

Este tipo de materiales tienen como consecuencia una mayor movilidad de
portadores al reducir su masa efectiva, por lo que se vuelven muy Uutiles en
aplicaciones de alta velocidad o frecuencia.

HEMT

El transistor de alta movilidad de electrones (HEMT por sus siglas en inglés) es un
dispositivo de heterounién en el cual un material con un amplio gap de energia es
dopado de tal forma que los portadores se difunden a una region angosta sin
dopar. En dicha heterointerface se forma el canal del transistor lo cual permite que
los portadores se encuentren separados de la region dopada, como consecuencia
se puedan alcanzar altas movilidades debido a que no existe dispersion debido a
impurezas [74], es decir, en un HEMT el 2DEG funge como el canal del transistor.
La figura 5 muestra la estructura interna de un HEMT tipico.

Compuerta “T"

Fuente Drenaje

n+ GaAs

n AlGaAs

Aislamiento Aislamiento
n+ AlGaAs donador

Separador sin dopar de GaAs

Amortiguador p-GaAs 2DEG

Sustrato de GaAs

Figura 5.- Transistor de Alta Movilidad de Electrones
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Puesto que en un MESFET el canal debe ser dopado a un nivel
considerablemente alto, el canal dopado mediante la técnica de dopaje con
modulacién presenta mucho mayores movilidades a todas las temperaturas [74].

Los materiales tipicos utilizados para los HEMT’s son AlGaAs, Al/InGaAs y AlGaN
[75]. Se han demostrado movilidades récord en GaAs 2DEG a temperaturas
menores a 1K de 3.5 x 1017cm?/Vs [76]

Los HEMT utilizan metal en la compuerta formando una union Schottky, debido a
que los HEMT son tipicamente disefiados para operacion en alta frecuencia y
debido a que sus compuertas son extremadamente cortas, es muy comun utilizar
contactos en forma de T, en especial en dispositivos de alta potencia [73].

Gas de Electrones de 2 Dimensiones (2DEG)

La heterounion formada ya sea por AlGaAs/GaAs, AlGaN/GaN o AllnAs/GalnAs
resulta en una abrupta transicién al borde de la banda de conduccién. Dicha
discontinuidad ocasiona que se produzca una alta concentracion de electrones
confinada a la heterointerfaz en la regién que se encuentra por debajo de la
compuerta, los electrones se encuentran ahora confinados en un pozo de
potencial pero son libres de moverse en direccién de la red del cristal, a esto se le
conoce como “2 Dimension Electron Gas” o “Gas de Electrones de 2 Dimensiones”
[70] [77].

Donadores

ionizados Barrera Cuantica
triangular

2DEG

Amorti-
Metal de Capa de donador ~ Espacio guador  Sustrato
Compuerta n+ de AlGaAs AlGaAs AlGaAs de Si

Figura 6.- 2DEG
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Para incrementar la densidad de carga del 2DEG se llevan a cabo multiples pozos
de potencial, esto es de especial importancia en los transistores de potencia [77],
esta técnica se ilustra en la figura 7.

n+ GaAs

n- AlGaAs
AlGaAs sin dopaje
<€—2DEG
GaAs sin dopaje
<—2DEG
AlGaAs sin dopaje
n- AlGaAs
AlGaAs sin dopaje
<«—2DEG
GaAs sin dopaje
<€—2DEG

AlGaAs sin dopaje

GaAs semi aislante

Figura 7.- Multiples 2DEG

La densidad delectrones en el 2DEG puede ser controlada mediante un voltaje en
la terminal de compuerta. EI campo eléctrico de la unién Schottky agota por
completo la capa 2DEG cuando se aplica un voltaje lo suficientemente negativo a
la compuerta [78]. La figura 8 muestra la estructura de bandas cuando el voltaje de
compuerta V; = 0V

Metal§ AIGaAsE GaAs
N i Ec
VG = 0
! Er
Ey

Figura 8.- Estructura de bandas con VG=0
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Con polarizacién cero, el borde de la banda de conduccion en el GaAs se
encuentra ligeramente por dejabo del nivel de Fermi, lo que implica que existe una
alta densidad de electrones en el 2DEG. Si se aplica un voltaje negativo en la
compuerta, el borde de la banda de conduccién en el GaAs se encuentra por
encima del nivel de Fermi, lo que implica que la densidad de electrones en el
2DEG es muy pequefia y por tanto la corriente en el transistor tambien serd muy
pequefia o idealmente cero [78]. Este escenario se ilustra en la figura 9.

V<0

Figura 9.- Estructura de Bandas con VG<0

Existen los dos tipos de transistores HEMT, es decir de enriquecimiento y
empobrecimiento, el descrito anteriormente se trata de un transistor de
empobrecimiento, en el caso de un transistor de enriquecimiento el grosor de la
capa de AlGaAs es menor que el potencial de barrera de la union Schottky, dicho
potencial agota por completo de portadores a la capa AlGaAs y a el 2DEG, por lo
gue al aplicarse un voltaje positivo a la terminal de compuerta del FET este se
enciende y se llena de portadores el canal [78].

La densidad del 2DEG puede ser descrita mediante el modelo de control de carga
[78]

s

ng = 7+ d) (Ve = Vosr)

Donde d = d; + d; es el grosor de la region dopada y no dopada, mientras que Ad
es un factor de correccion Ad = 8 nm. V; es el voltaje en la terminal de compuerta
y Vr es el voltaje de umbral dado por

AE, qNgd3
q 2¢

Ve =obp —

donde ¢5 es el potencial de la barrera Schottky
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La concentracién de portadores tambien puede ser escrita de la siguiente forma:
[78]

C
ng = ?o [Ves — Vo = V(x)]

donde V(x) es el potencial a lo largo del canal debido al voltaje drenaje-fuente y
C,representa el acoplamiento capacitivo entre la hoja o pelicula de carga inducida
en el canal debido a la compuerta [74].

C, = —=
° dy+Ad

La corriente de drenaje del HEMT se determina mediante [78]
Ip = qnsv(E)Z

donde v(E) representa la velocidad de los portadores y Z es el ancho del canal. Si
se asume movilidad constante.

Si se utilizan las dos ecuaciones anteriores se obtiene:

Zuc,
L

1
I = 22| Was = Va)Vis - 5 V]

En la region lineal (Vs < Vs — Vr)la ecuacion anterior se reduce a

_ ZpC, (Vs — Vr)Vps
b L

En la zona de saturacién (Vps = Vg — Vi)

ZucC
Ipsat = TO (Ves — VT)Z
La transconductancia se puede obtener como

_ dIpsat _ ZuCo(Vgs — Vr)

&m
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En presencia de una resistencia de fuente parasita, la transconductancia
extrinseca se degrada por [74]:

__ 8m

La frecuencia de corte para el HEMT se encuentra dada por [74],

8m o gm
)+ Cpgm(Rp + Rs) + Cpay | 21(ZLC, + Chay)

fr = R, + R

2r|cg (1+ o
Donde C; es la capacitancia total de compuerta a canal, C/, es la capacitancia
compuerta a drenaje del modelo intrinseco, R, Y R son las resistencias para sitas
extrinsecas en serie de fuente y drenaje, Rps es la resistencia de salida que refleja
la corriente de no saturacion del drenaje con la corriente de polarizacion de
drenaje. Z es el ancho del canal, L es la longitud del canal, Cp, son las
capacitancias parasitas a la entrada entre compuerta y fuente.

De manera similar, la maxima frecuencia de oscilacion se define por [74],

o | S
max = 181R;Clp

En la que R; representa la resistencia de la compuerta.

Una variacion del HEMT es el PHEMT (Transistor de Alta Movilidad de Electrones
Pseudomorfo).

Como se menciond anteriormente, los materiales pseudomorfos son aquellos e n
los cuales se unen materiales con distintas constantes de red creando un
desacople de red entre ambos materiales. Los dispositivos P-HEMT se crean con
dichos materiales, esto representa un mayor refinamiento en comparacién con las
estructuras tipicas de HEMT descritas hasta el momento.

Al unir distintas capas como InGaAs entre un separador tipo n de AlGaAs y una
capa de GaAs, se crea una mayor discontinuidad entre bandas, lo cual ocasiona
gue se depositen mayores cargas en el 2DEG y de esta manera se incrementa la
transconductancia y la potencia de salida del dispositivo [77].
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La figura 10 muestra un ejemplo del PHEMT descrito.

_Longitud de compuerta

- Compuerta
Schottky

Drenaje

Super mallado AlGaAs/GaAs

Sustrato semi aislante de GaAs

Figura 10.- PHEMT

Para reducir el desacople de la red, se utilizan transistores MHEMT los cuales
utilizan materiales metamorficos, en los cuales una capa de soporte se deposita
entre el sustrato de GaAs y el canal de InGaAS, para adaptar las diferentes
constantes de red.

La estructura antes descrita se muestra en la figura 11.

T
Capa cap GalnAs 10 0 25 nm
Schottky AllnAs 20 nm
________ 33%
Espaciador AllnAs 5nm
Canal GalnAs 15 nm
43%

Amortiguador AllnAs 300 nm ’

Amortiguador
Amortiguador AllnAs 1um graduado de
Metamorfico escalén inverso

Sustrato Semi aislante de GaAs 1%

% Contenido de Indio

Figura 11.- MHEMT
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La ventaja de los M-HEMT es que se caracterizan por una frecuencia maxima de
operacion f,.,. que excede cientos de GHz en dispositivos con longitudes de
compuerta de 0.1um e inferiores, por lo cual ha tenido mucho auge en aplicaciones
de bajo ruido y alta frecuencia, sin embargo, debido a su baja densidad de
potencia, los M-HEMT se utilizan muy poco en aplicacion de potencia, en especial
en frecuencias inferiores a los 40-50 GHz., en donde el desempefio que se puede
alcanzar con otras tecnologias es superior a la del M-HEMT [77].

En la actualidad muchos de los dispositivos HEMT estan siendo desarrollados con
GaN. A diferencia del Si, Ge y GaAs, la red cristalina del GaN tiene una estructura
hexagonal llamada Wurtzite, los materiales con dicha estructura cristalina permiten
que se formen pozos 2DEG con densidades de hasta 103cm™2, las cuales
sobrepasan por mucho las densidades que se pueden obtener con dispositivos de
GaAs, inclusive si se utiliza el mayor dopaje posible. Esta alta densidad de
portadores, combinada con la habilidad de trabajar a voltajes elevados se traduce
en una densidad de potencia que se encuentra entre 40 y 50 veces por encima de
la que se puede obtener con HEMTs de GaAs [73].

La figura 12 muestra la estructura cristalina Wurtzite [79]

Figura 12.- Estructura Cristalina Wurtzite [79]
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Modelos Eléctricos

La figura 13 muestra un modelo no lineal para un HEMT de GaN de alta potencia
que incluye elementos electro térmicos, la inclusion de las redes de retraso
Caei1» Caerz Y Rger S€ Utilizan para describir los efectos de retraso a altas
frecuencias. Las resistencias Ry, Y Ry, se incluyen para describir la influencia que
tiene el canal del dispositivo en el incremento de la magnitud del pardmetro de
dispersion S,, con la frecuencia, asi mismo, los elementos electro térmicos R;jerm
Y Cinerm S€ incluyen para estimar el aumento en la temperatura del canal debido a
la disipacion de potencia [80].

d
g e 1l s

Lg Rg Rgd Cg:j' Rd Ld
Ri
| > =—=crf
Rtherm ‘ﬁl'
| Cdel2

Ctherm
\ 4 J_ N J_ R c
Cgs Cdel1 >R1 % 2 ds

1
L’\é\ﬁ s

Rs2 Ls

Crs

Figura 13.- Modelo No Lineal

Modelos a Gran Sefal

Modelo no lineal Materka-Kacprzak

Los elementos no lineales del siguiente modelo son la capacitancia equivalente
entre compuerta y fuente Cg, el diodo que aparece en paralelo con dicha
capacitancia, la fuente de corriente de drenaje I, y el diodo I 4, €l resto de los
elementos se asumen como lineales [80]. Este modelo se ilustra en la figura 14.
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° V% T <l>lds

Figura 14.- Modelo no lineal Materka-Kacprzak

La corriente de drenaje a fuente puede ser descrita mediante la siguiente ecuacién

/AY Vs
Id = Id < —i> tanh(
S SS ]/p Vgs _ ‘/p

Modelo no lineal Angelov

El siguiente modelo es capaz de modelar las caracteristicas de corriente-voltaje de
drenaje, asi como las capacitancias de compuerta a fuente y compuerta a drenaje,
este modelo se puede utilizar no solo para modelos de gran sefial en
amplificadores de potencia, sino también para predecir el desempefio de
multiplicadores y mezcladores incluyendo la simulacion de intermodulacion.

4>|

lgd

. |1 .

/I\ Cgd

lgs Vgs 2—cgs
v s
%Rgs <l>ld

Figura 15.- Modelo no lineal Angelov
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La corriente de drenaje puede ser descrita mediante la siguiente ecuacion
lgs = Lyp (1 + tanhW) (1 + AVys)tanh(aVys)

Donde ¥ es una funcién de series de potencias con parametros P, P,, Ps, etc.,
centrada en V,,, y con el voltaje de polarizacion V;;como variable [80].

El parametro V,es el voltaje de compuerta que ocasiona maxima
transconductancia.

Y = Pl(Vgs - Vpk) + PZ(VQS - Vpk)z + PB(VQS - Vpk)3 + -

Modelo no lineal Berroth

El siguiente modelo es valido para HEMT’s que operen hasta una frecuencia
maxima de 60GHz. En este modelo las fuentes Iy, Iy € Iz junto con las

capacitancias Cy, Y Cy4q S€ consideran elementos no lineales [80].

—Cgs
()Ids
lgs Vags \J
l{ %Rgs

Figura 16.- Modelo no lineal Berroth

La corriente de drenaje se puede representar mediante la siguiente ecuacién

Vs | tanh(aVys)

Ias = f(Vs) ll LN D (Vs — Ve +2/B)

donde

£ (Vas) = CDye {1+ tanh [B(Vys = Vo) + ¥ (Vs = Vo)’ [} + €Dy {1 + tanh[8(1s — Vi )]}
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Se tiene que «a es la pendiente de la corriente de drenaje en la region de pinch-off,
B es el parametro de pendiente de la corriente de drenaje, y es el parametro de
pendiente de la corriente de drenaje en la region de pinch-off, 1 es la pendiente de
la corriente de drenaje en la regién de saturacion, A, es el parametro de voltaje de
compuerta para la pendiente de la corriente de drenaje, V. es el voltaje de
compuerta para maxima transconductancia, Vg, es el un pardmetro de ajuste o
correccion para el voltaje de compuerta de maxima transconductancia, €D, es el
factor de multiplicacion de corriente de drenaje y CD,, €s el factor de correccion
del multiplicador de corriente de drenaje [80].

Las ecuaciones que rigen los demas parametros, elementos y fuentes pueden ser
consultadas en [80].
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Conceptos béasicos sobre amplificadores

Considérese el diagrama mostrado en la figura 17, dicha figura muestra un
generador con su impedancia Z; conectado a un bipuerto el cual puede
representar un transistor, o bien un transistor y sus redes de acoplamiento, en la
figura también se muestra una carga Z, conectada a la salida del bipuerto. A la
entrada del bipuerto se define un coeficiente de reflexion I; viendo hacia el
generador, de igual manera, a la salida del bipuerto se define un coeficiente de
reflexion I';, viendo hacia la carga.

Py P
— Potencia —> Potencia
de Entrada de Carga
Zg
T Bipuerto Lineal r [] Carga
Z
Generador
De Senal
['G ['L

Figura 17.- Diagrama de un amplificador o bipuerto

Refiriéndose a la figura anterior [81], se pueden definir tres cantidades en términos
de potencias.

1. La potencia disponible del generador P,
2. Lapotencia P;y que llega al bipuerto desde el generador.
3. La potencia P, entregada a la carga

Ganancia de transductor
La ganancia de transductor (G;) se define como la relacién que existe entre la
potencia que llega a la carga P, y la potencia disponible del generador P, . .

Py

Gr =
7 Py

La Grestara en funcién de los parametros [S] del bipuerto, asi como los
coeficientes de reflexion, es decir G = Gy (I, [S],T,). Lo anterior sugiere que Gr
es la definicion mas fundamental de ganancia ya que toma en cuenta todos los
parametros relevantes del sistema [81].
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Ganancia de Potencia Disponible

Otra definicion de ganancia es la ganancia de potencia disponible (G4), como su
nombre lo sugiere, se trata de la potencia disponible a la salida del bipuerto
(P40ut), CON relacion a la potencia disponible a la entrada (P, ;).

G _PA,out
4=

PA,G

Para ilustrar la ecuacion anterior, se supone gque todos los parametros del sistema
se encuentran fijos con excepcion de la impedancia de carga Z;, la cual se hace
variar con el fin de obtener la maxima potencia en la carga (P,), por lo tanto, la
ganancia G, es la ganancia G; optimizada con respecto al parametro I}, lo que
significa que G4 depende Unicamente de I; y los parametros [S] del bipuerto [81].

Ganancia de Potencia Operativa
Se trata de la ganancia (Gp) que relaciona la potencia actual en la carga (P,) con la
potencia a la entrada del bipuerto.

P,
Gp = —
" Py

Gp permite evaluar G y su dependencia con I, bajo la suposicién que la entrada
se encuentra siempre acoplada, es decir sin preocuparse por el valor requerido de
I [81].

Estabilidad

Para poder disefiar cualquier amplificador primero se tiene que cerciorar que el
amplificador serd estable a la frecuencia y punto de operacion establecidos, asi
como para las cargas presentadas a dicho amplificador, para ello existen varios
factores de estabilidad que nos indican si un amplificador es estable o
potencialmente inestable. Uno de los factores mas utilizados es el factor de Rollett
o factor K el cual se presenta a continuacion:

koLt (IDs|? = IS111% = |S221%)
21811115521

Donde D; es el determinante de la matriz de dispersion dado por:
Dg = 511522 — $12521

Si K>1 y Dg¢<1, entonces se considera que el amplificador sera
incondicionalmente estable, de lo contrario el amplificador es potencialmente
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instable, en cuyo caso se pueden realizar distintas alteraciones al circuito para
garantizar su estabilidad, como agregar redes resistivas 0 resistivas-reactivas,
operar el transistor en otro punto de polarizacion, o bien, en el peor de los casos,

seleccionar otro transistor.
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Amplificadores de Potencia

Clase A
El amplificador clase A es un tipo de amplificador lineal, sin embargo, tiene la

desventaja de ser uno de los amplificadores mas ineficientes, por ello, en
aplicaciones de potencia resulta desventajoso utilizarlo, ya que esto repercute en
el consumo de energia, asi como la disipacién de calor. La caracteristica principal
del amplificador clase A es que consume energia inclusive si no se aplica una
sefal de entrada. La figura 18 muestra un amplificador clase A generalizado.

vcc
L 3
§RFC Iy .
§R1 . e
] 1
1 +
Cc
V +
11
1 v, RL
% cB b YCE é V Tlc
Rs

SR2 §RE ]—ce -

Figura 18.- Amplificador Clase A generalizado

En condiciones estéticas el amplificador presenta los siguientes voltajes en la
malla emisor-colector:

Vre + Ve = Ve - (1)
Si la resistencia de emisor Rg es lo suficientemente pequefia, entonces:
Vre = OV ... (2)
Por lo que:

Vee = Vec - (3)
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Un cambio Av,, en el voltaje de colector emisor debe ser igual a un cambio Av, en
el voltaje de la carga R}, esto se debe a las siguientes restricciones del circuito:

1.

Inicialmente (en condiciones estaticas) el capacitor de acoplamiento en el
colector C. se encuentra al mismo voltaje que el de la fuente de
alimentacion V¢c. Si existe un cambio Av., (debido a una excitacién en la
entrada del transistor), el capacitor no podra cambiar de manera
instantanea el voltaje entre sus terminales, por lo que el mismo cambio Av,
se presentara en la carga R;. Dicho de otra forma: si C. es lo
suficientemente grande, su reactancia capacitiva sera X, ~ 0Q en la
frecuencia de interés, por lo tanto, el capacitor se comporta como corto
circuito en esa frecuencia y el voltaje v., serd el mismo voltaje v, en la
carga R;.

Av,, = Av, ... (4a)
Av,, = Ai Ry, ... (4b)

Siguiendo un razonamiento similar, la corriente I, que fluye por el inductor
RFC (Radio Frequency Choke, por sus siglas en inglés) en condiciones
estaticas, es la corriente de polarizacion del transistor, y puesto que la
corriente en el inductor no puede cambiar de manera instantanea, se
deduce que cualquier cambio en la corriente de colector del transistor
producird el mismo cambio en la corriente de carga. Dicho de otra forma, si
el inductor RFC es lo suficientemente grande, su reactancia inductiva sera
Xrre = ) en la frecuencia de interés, por lo tanto, el inductor actiia como
un circuito abierto en esa frecuencia y la corriente que fluye por el colector
debe ser igual a la corriente de carga i;.

Ai; = A, ... (5)

Teniendo en cuenta las restricciones anteriores, supongase que alguna sefal
aplicada al transistor lleva al transistor a la saturacion, si se considera que el
voltaje colector-emisor en saturacion del transistor es cercano a cero (Vgg,,, = 0V)
entonces se puede apreciar que el cambio de voltaje que experimenté el colector
fue Av., = Vc , esto se debe a que inicialmente el colector se encontraba al
voltaje Vqc y al saturarse el transistor, el voltaje del colector se vuelve
aproximadamente cero.
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De las ecuaciones (4a) y (4b) se pueden obtener el voltaje y corriente en alterna
de la carga Ry, cuando el transistor se encuentra en saturacion, es decir cuando la
sefial de entrada se encuentra en su maximo positivo.

Vy = VCC (661)
. VCC
ie =5~ (6b)

Ahora se hace la suposicion de que algun cambio subito (negativo) en la entrada
del transistor lleva al transistor al corte. Esto significa que la corriente que fluye por
el transistor es idealmente cero, sin embargo, como se planted en la segunda
restriccién, la corriente que fluye por el inductor RFC no puede volverse
instantaneamente cero, lo que significa que toda la corriente I, debera fluir ahora
por la resistencia de carga R;. A partir de la ecuacion (5) se deduce que la
corriente que fluye en la carga cuando el transistor llega al corte, es decir cuando
la sefial de entrada se encuentra en su maximo negativo es:

lg = —i¢...(7)
Y, por lo tanto, el voltaje en la carga sera:
Vg = _iCRL = IQRL (8)

Si se desea que la sefial en la carga sea simétrica, es decir que tanto su maximo
positivo como negativo sean iguales, entonces el voltaje v, debe tener la misma
magnitud tanto en el semiciclo positivo como en el negativo. De la ecuacién (6a)
se obtuvo que el voltaje en la carga para el caso cuando el transistor entra en
saturacion es igual a Vi, por lo tanto, para obtener una sefial simétrica, la
magnitud del voltaje en la carga para el caso cuando el transistor se encuentra en
corte también debe ser igual a |Vcc|, por lo que a partir de la ecuacién (8) se
obtiene:

IQRL = VCC (10)
O bien

Vee

RL=
)

(11)

Lo cual sugiere que la resistencia de carga que se debe presentar al colector del
transistor para obtener la maxima oscilacion simétrica es proporcional al voltaje de
alimentacion V¢ y a la corriente de polarizacion 1, del transistor.
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En la figura 19 se muestra la sefial de voltaje en la carga R; asumiendo una
excitacion sinusoidal en la entrada del transistor, se puede apreciar los extremos
maximos y minimos de la sefial, también se observa que la sefial se encuentra
desfasada 180° respecto a la entrada, caracteristica tipica de un amplificador en
configuracion de emisor comun.

Sefial de entrada
15 . . .

1 L |
0 /_\ ]
0
as} \/-
1 F 4

Amplitud

15 1 1 1 1 1 1 1
0 &0 100 150 200 250 300 380
Angulo
Sefial en la Carga RL
15 T T T :
1k |
05 [ = = A
E Vu IQRL VCC
E_ ]
< 05f ¥o=Vec .
b i
_15 1 1 1 1 1 1 1
0 &0 100 150 200 250 300 380

Angulo
Figura 19.- Sefial de voltaje normalizado en la entrada y en la carga RL

Existe una consideracién importante que se debe mencionar, mientras que es
claro que el voltaje en la carga varia desde —V.c a V¢ , €l voltaje en el colector
varia desde 0 a 2V , esto se debe a las restricciones del circuito mencionadas al
inicio, cuando el transistor se encuentra en saturacion:

VC = VCESat = OV (12)

Por otra parte, se sabe que cuando el transistor se encuentra en corte, debido a la
segunda restriccion del circuito, toda la corriente 1, fluye a través de R, y se

puede elegir R, de tal manera que IR, =V , ahora, debido a la primera
restriccion, el capacitor C. no puede variar el voltaje entre sus terminales de forma
inmediata una vez que el transistor alcanza el estado de corte, asi que el voltaje
en el colector, sera la suma del voltaje en la carga (IqR;, = V¢¢) y el voltaje del
capacitor, que como se puede apreciar en la figura 18 se encuentra cargado a V¢,
por lo tanto, el voltaje en el colector del transistor sera:

VC = VCEcorte = ZVCC (13)
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e Consideraciones de potencia

Si la sefal de entrada es de naturaleza sinusoidal, es de esperarse que la
corriente en la carga también sea sinusoidal siempre y cuando el transistor opere
en su region lineal, es decir:

[ = I sin(wt) ... (14)
Ddnde:
i; es la corriente de carga
I,es la corriente maxima o pico en la carga

A partir de la ecuacién (7) se sabe que el valor maximo que puede alcanzar la
corriente I, es 1. Por lo que la corriente en la carga siempre sera menor o igual a
Iq, de aqui se desprende que el valor promedio de potencia disipada en la carga
sera [82]:

IZR;, IRy
L = <
2 2

.. (15)

Para conocer la potencia suministrada por la fuente de alimentacion V¢, se realiza
la siguiente observacion: despreciando la corriente que fluye a través del divisor
de voltaje formado por las resistencias R, y R, (ver figura 18) se observa que la
Unica otra corriente que suministra la fuente de alimentacion V¢ es I, la corriente
de polarizacion del transistor. Esta corriente I, se puede considerar una corriente
constante que no varia en ningin momento de la operacién del transistor, esto se
debe a que como se demostré en el analisis anterior, se asume que el inductor
RFC es los suficientemente grande tal que presenta una grandisima impedancia a
la alta frecuencia que fluye por la resistencia de carga.

Por lo tanto (despreciando la corriente del divisor R; y R,) la corriente que
proporciona la fuente de alimentacion V¢c en todo momento es igual a I,. Asi que
la potencia suministrada por la fuente es:

Vee

La eficiencia n se define como el cociente entre la potencia disipada en la carga y
la potencia suministrada por la fuente de alimentacion.

P, Ry IR}
P 2Veclg  2Vel?

n ..(17)
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Obsérvese en la ecuacion (17) que a medida que I, sea mayor, mayor sera la
eficiencia del amplificador, se sabe a partir de la ecuacion (7) que el maximo valor
que puede adoptar I, es I, por lo tanto la maxima eficiencia se presenta cuando

I-lo

I R
QRL
= LY 18
”max z‘rcc ( )

Haciendo uso de la ecuacion (10) se observa que:
Nmax = 0.5
O bien en términos de porcentaje:
Nmax = 50% ... (19)

Esa es la maxima eficiencia que se puede obtener en un amplificador Clase A con
la arquitectura presentada hasta este momento. La figura 20 presenta un gréfico
que relaciona la eficiencia del amplificador con la magnitud de la corriente de
carga respecto a la corriente de polarizacion

a0

a5t .

40t -

Eficiencia (%)
[ on)
[aa}
1

D 1 1 1 1 Il 1 1 1
i] 0.1 nz 03 04 05 06 07 0a 09 1

Corriente de carga normalizada (Ipi’lo)

Figura 20.- Eficiencia en funcién de la corriente normalizada de carga

La potencia que no se encuentre disipando en la carga se estara disipando en el
transistor, es decir la potencia disipada en el transistor esta dada por la diferencia
entre la potencia suministrada por la fuente de alimentacion y la potencia disipada
en la carga:

Vee®  IZR
PT—PS_Pin_p L
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Haciendo uso de la ecuacién (10) el resultado anterior se puede expresar como:

Vec? I2
Pr=——|1——]..(21

Cuando la corriente de carga es maxima I, =1, el transistor disipa la misma
potencia que la carga:

V. 2
==C —p .22

P, = =
T 7 2R,

Cuando no existe corriente en la carga I,, = 0A (no hay una excitacion de entrada
en el transistor), se disipa la mayor cantidad de potencia en el transistor:
\V/ 2
Pp=——=2p, ..(23)
RL
Que equivale al doble de la potencia maxima (I, = I,) que se le puede entregar a
la carga.

La figura 21 muestra la relacidbn que existe entre la potencia disipada en el
transistor en funcibn de la potencia disipada en la carga (a excitaciones
sinusoidales).
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Figura 21.- Potencia disipada en el transistor en funcién de la potencia disipada en la carga

En la figura 21 se pude observar claramente que el punto donde mayor potencia
se disipa en el transistor es cuando no se entrega potencia a la carga (no hay
excitacion a la entrada del transistor), asi mismo se observa que se en ese punto
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de reposo del transistor, se disipa el doble de la potencia maxima que el transistor
puede proporcionar a la carga. En el otro extremo de la gréfica, en el punto donde
la carga disipa la mayor cantidad de potencia, el transistor se encuentra disipando
la misma potencia que se le esta entregando a la carga. Por tanto, a partir de la
figura 21 se puede apreciar lo realmente ineficiente que es este tipo de
amplificador, y el enorme esfuerzo al que se ve sometido el transistor.

Operacion a sefial grande

A diferencia de los amplificadores de sefial pequefia, los amplificadores de
potencia operan en condiciones de sefial grande, esto tiene como consecuencia
gue se manifiesten los efectos no lineales en la respuesta del mismo. Se puede
llevar a cabo el analisis a sefial grande de un transistor bipolar considerando una
excitacion sinusoidal. Para ello, se considera primero que el transistor se
encuentra polarizado de tal forma que se produce un voltaje V¢, entre base y

emisor determinado por la siguiente ecuacion

Voco = L 1nik (24)
n— ..
peQ = M

Donde kq—T es el voltaje térmico (Vy = 26mV @ 25°C), Ip es la corriente de

polarizacion en el emisor del transistor e I, es la corriente de saturacion o corriente
de escala del transistor.

Si se aplica una sefal del tipo v; =V, coswt a la base del transistor, la corriente
de emisor se puede encontrar haciendo uso de la superposiciéon del voltaje de
polarizacion y el voltaje de sefial, lo cual resulta en

Vpco+Vicoswt
iE = Ise Vr

Lo cual se puede expresar como [83]

VbcqQ
g = l;e VT eXcoswt | (25)

Donde x =V, /V;

El segundo término exponencial se puede expresar como una expansion en serie
de Fourier

eXoswt = [ (x) + 2 Z I,,(x) cosnwt
1

Donde I,,(x) corresponde a una funcion modificada de Bessel del primer tipo.
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Sustituyendo esta serie en la corriente de emisor se obtiene

I(x) 26
Io(x)cosna)t ...(26)

Vbco >
iE =Ise VT Io(x) 1+ZZ
1

De la ecuacion anterior se puede observar que la componente de directa del
transistor se encuentra dada por el término

Vbco
ip = Ise VT Iy(x)

La figura 22 muestra la corriente de emisor a medida que el transistor deja de
trabajar en el régimen de sefal pequefia, en dicha figura se puede observar que la
senoide se encuentra distorsionada principalmente por la presencia de armonicos

pares.

Arnplitud

Tiernpo

Figura 22.- Corriente de emisor a sefial grande
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Clase B

El amplificador clase B difiere del amplificador clase A en el sentido en que el
transistor se polariza en el borde entre el corte y conduccion, de tal forma que el
transistor Unicamente conduce durante la mitad de un ciclo, o bien durante
periodos de 8 = 180° como se muestra en la figura 23.

Amplitud

i} 90 180 270 360 450 540 630 720 810 900 990 1080 170 1260 1350
Angulo # (grados)

Figura 23.- Corriente de Salida de un amplificador Clase B

Se puede desarrollar la expansion en series de Fourier de la forma de onda de la
figura 23, la serie de Fourier en su forma armonica se presenta en la ecuacion
(27).

A A 24 1
f(@) = p- + Ecos(a)t — 7T/z) + ?;mcos(ant +m) ... (27)

A partir de (27) se determina que existe una componente de directa o promedio
cuya magnitud es A/m, el primer armoénico o frecuencia fundamental tiene una
magnitud A/2, mientras que los subsecuentes armoénicos pares (solo existen
armonicos pares debido al término 2nwt dentro del coseno de la ecuacion 27)

) . 2A 1 . . L, .
tendran una amplitud ?Z;‘{’zlm, sin embargo la amplitud de estos armonicos
decae rapidamente debido al término cuadratico 4n? en el denominador de la
ecuacion (27).

El espectro de amplitud se puede determinar directamente de (27), sin embargo,
resulta conveniente obtener el espectro de amplitud normalizado al primer
armonico (A = 2) como se muestra en la figura 24.
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Figura 24.- Espectro de amplitud para el amplificador Clase B

Mientras que la distorsion arménica total (THD) es:

1 o (%;)2
2 “n=1\; (4n2-1)

THD = - X 100 = 43.5% ... (28)
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Configuracion Push-Pull
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Figura 25.- Amplificador Push-Pull

La configuracién push-pull para amplificadores clase B o clase AB permite que
cada transistor amplifique un semiciclo. Puesto que los transistores practicamente
no conducen cuando no hay sefial de entrada, esto permite que la eficiencia del
amplificador Clase B aumente draméaticamente en comparacion al amplificador
Clase A.

Suponiendo una excitacion de entrada sinusoidal, la potencia entregada por cada
transistor durante un ciclo completo es:

2

I,2R
P, =" L .(29)

Mientras que la corriente promedio que entrega cada fuente de alimentacion (+Vpp
y —Vpp) a su transistor correspondiente es:

LV,
p VDD
PS = IDVDD = (30)
La potencia maxima se presenta cuando I, = ‘;ﬂ (Transistor en saturacion), por lo
L
__ Vpp

tanto, la potencia de salida maxima cuando I, = - €S
L

2
VD D

P, =—..(31
e = 3~ 3D
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Por lo tanto, la eficiencia maxima es

Vip
4R, w

= =—=785% ..(32
RLT[

La cual es bastante superior a la eficiencia del amplificador clase A. En la figura 26
se muestra una grafica de la eficiencia en funcion de la corriente de carga, es
importante mencionar que la relacidbn que existe entre la corriente de carga y
eficiencia es lineal en el amplificador clase B mientras que en el amplificador clase
A la relacion es cuadrética.

ns

Eficiencia (%)
=] =] =] =] =] =]
[} [} E= m [az] -1
. . : T T :
1 1 1 1 1 1

=

.
T

1

D 1 1 1 1 1 1 1 1 1
] 0.1 0z 03 04 0s 06 07 ng 09 1

Caorriente de carga Ip (VDD:IpRL)

Figura 26.- Eficiencia del amplificador Clase B
De manera similar a como se hizo el andlisis en el amplificador de clase A, la
potencia que no se entrega a la carga, se disipa en el transistor, por tanto

LVop I’

Ry,

La figura 27 muestra la relacion entre la potencia disipada en el transistor y la
potencia disipada en la carga en funcién de la corriente de carga, es importante
mencionar que la maxima disipacién de potencia en el transistor no se presenta
cuando se disipa la mayor potencia en la carga, sino cuando:

=——=0.636"1
14 T RL Pmax
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Figura 27.- Potencia entregada a la carga y potencia disipada en el transistor en funcion de la corriente
de carga

Un tipo de distorsién presente en los amplificadores clase B es la denominada
distorsion por cruce, la cual se presenta en el periodo de transicion cuando uno de
los transistores se apaga por completo y el otro transistor comienza a conducir, es
decir en la transicion cuando un transistor termina su ciclo de conduccion y
comienza el ciclo de conduccion del otro transistor, los efectos de ella se
ejemplifican en la figura 28.

Figura 28.- Distorsién Por Cruce
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Efecto de la “rodilla” en la curva |-V

En los amplificadores transistorizados, el voltaje de “rodilla” V,, de las curvas de
corriente y voltaje de un transistor representa un porcentaje importante de la
fuente de C.D., esto se vuelve mas critico en aplicaciones de comunicaciones
moviles donde el voltaje de rodilla puede dominar la estrategia de disefo.

La corriente de drenaje de un FET puede ser representada por la siguiente
ecuacion que incluye el voltaje de rodilla [84]

—Vds
lg = VgGmlmax [1 —e /Vk] ..(34)

Dicha ecuacion produce la familia de curvas de corriente (I) y voltaje (V) que se
muestran en la figura 29.

[E

dz

=5

Figura 29.- Curvas |-V

La corriente de drenaje expresada en la ecuacién (34) se encuentra en funcién
tanto del voltaje de entrada como del de salida del transistor, por lo que se vuelve
un problema recursivo encontrar dicha corriente. Sin embargo, si se considera que
la excitacién de entrada es senoidal y que Unicamente la frecuencia fundamental
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se encontrara presente a la salida debido al uso de algun filtro, circuito resonante
o trampa de armonicos, entonces el voltaje de salida serd senoidal con una

amplitud de V;p, esto permite encontrar la corriente del drenaje, el cual, debido al
voltaje de rodilla produce un pulso bifurcado senoidal el cual se muestra en la

cortiente

— — —voltaje

figura 30 junto con el voltaje normalizado de drenaje.

0.5

0
1200

Figura 30.- Corriente de Drenaje Bifurcada

La corriente bifurcada es producto de que se permite que el voltaje de drenaje

alcance un valor de cero, el tener un pulso bifurcado produce una reduccion de la
potencia de salida. La potencia perdida puede ser recuperada en cierta medida si
se evita que el voltaje de drenaje alcance el valor de cero, es decir si se reduce la
amplitud de oscilacion. La figura 31 muestra las formas de onda de la corriente y

voltaje de drenaje para una amplitud de voltaje de 0.9V,
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cortients
—— —vnltaje

Figura 31.- Corriente de drenaje para una amplitud de voltaje de 0.9vVDD

Angulo de conduccidén reducido

En este modo, los transistores no conducen durante los 360° de la sefial, lo cual
produce mayor eficiencia, pero mayor distorsion, un ejemplo es el amplificador
clase C, cuya caracteristica principal es que conduce durante menos de 180°.

De manera general, se puede hacer el analisis en funcién del angulo de
conduccion, denominado a, como se muestra en la figura 32:

| | | | | | | | | | | | | | |
180 2?‘0E 360 » 450 540 B30 720 ] 900 950 1080 1170 1260 1350 1440 1500
(2]

Figura 32.- Angulo de conduccién reducido
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La corriente de colector/drenaje puede ser expresada de la siguiente forma:
ig(0) =Iqg+ I,cos0; —a/2<0<a/2 ..(35a)
ig0)=0; << —-a/2,-a/2<0<m..(35b)

En los extremos cuando 8 = + a/2 la corriente es cero, por tanto, a partir de (35a)
se tiene:

I
cosa/2 =—— ..(36)
I

La corriente maxima se presenta cuando 6 = 0, por lo que a partir de (35a):
Imax —lg = I ...(37)

Se define I,,,4,, como la corriente maxima que circula a través del transistor, esto
se presenta cuando el transistor entra en saturacién (o region triodo en el caso del
FET). Cuando el transistor se encuentra en saturacion la corriente que fluye por el
colector/drenaje se encuentra constituida por la corriente de polarizacion I, mas la

corriente que fluye en la carga I;.

En el caso de un amplificador clase A se sabe que la corriente maxima que fluye
por la carga se presenta cuando I, = I,, = I, por lo que la ecuacion (37) indica que
lq = Imax/2, Sin embargo, en el caso de un amplificador Clase B o Clase C, la
corriente de polarizacion es cero, o bien puede ser cualquier valor entre 0 e I,
como es el caso de un amplificador Clase AB, y por tanto, la corriente de
polarizacidon no necesariamente es la maxima corriente que puede proporcionar el
amplificador a la carga. Usando (36) y (37) en (35a) se obtiene

Inax
ld(e) = TS(C(/Z) (COS 60— COS(OC/Z)) (38)

Se puede calcular la serie de Fourier para la ecuacién (38), puesto que se trata de
una funcién par, solamente existiran los coeficientes pares (a, y a,,).

Para la componente de directa se obtiene el siguiente coeficiente de Fourier:

Lnax 2sina/2 —acosa/2
ap = Ipc = o

..(39
T 1—cosa/2 (39)

Para el andlisis del amplificador, se asume que la salida del transistor se
encuentra conectada a una red (filtro) que produce un corto circuito para todos los
armonicos excepto la fundamental, el primer arménico de la serie de Fourier es:
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Lpax @ —sina
2r 1—cosa/2’

a1 = 11 ES - (4‘0)

A partir de las ecuaciones (39) y (40) se pueden obtener todas las clases de
operacion mencionadas hasta el momento en funcién del angulo, por ejemplo, si
6 = 2 (Clase A) las ecuaciones se reducen a

Imax Imax

IDC = T ,11 = 2 (4‘1)

Es decir, la componente de directa de la corriente de colector I, en el caso del
amplificador Clase A es igual a Iy, y también la corriente del primer arménico o
fundamental I; que se le entrega a la carga es igual a Iy, lo cual coincide con el
andlisis realizado previamente para el amplificador Clase A. Por ultimo, la
resistencia de carga se define entonces como R, = Ve /(max/2)

De la misma manera si el angulo de conduccion es 8 = & las ecuaciones (40) y
(41) se reducen a

I I
Ipe = /== I, = mz“" .. (42)
Lo cual arroja:
2

I,Znax Imax . VCC

R, 8 I 2 T
max V max V 4’
~gq lcc T Jcc

La eficiencia es mucho mayor a la del clase A, sin embargo, es importante recalcar
que puesto que el amplificador clase B tiene Iy = 0 entonces Ipq, = I, l0 que
significa que la potencia se reduce 6dB en comparacion al amplificador clase A
(Nota: aqui se analiza un amplificador clase B de un solo transistor con filtro a la
salida, a diferencia del push-pull analizado anteriormente el cual utiliza dos
transistores para llevar a cabo la amplificacion de la onda competa).

Las componentes de C.D. y de cada armonico de la corriente en funcion del
angulo de conduccion pueden obtenerse mediante el analisis de Fourier, y se
presentan en las siguientes ecuaciones [84].

Lnax 2 sin(a/2) — a cos(a/2)

e = 2m 1 —cos(a/2) - (43)
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1 a/z Imax
= f (cos @ — cos(a/2)) cosnf do ...(44)

[ == _max
" or a2 1= cos(a/2)

La figura 33 muestra algunos de los armonicos de la corriente en funcion del
angulo de conduccion a.

06
Fundamental
05
0.4
Amplitud
rF 3 03
0.2
0.1
0
_D1 1 1 1 1 1 1 ]
360° 270° 180° 90° 0°
Angulo de Conduccién
(Clase) A AB B c

Figura 33.- Amplitud de la corriente de armdnicos en funcién del &ngulo de conduccién

De manera similar se puede obtener la potencia a la salida (Respecto a un
amplificador Clase A) y la eficiencia en funcion del angulo de conduccion como se
muestra en la figura 34a.

100

Eficiencia
Potencia RF
(dB) 2L
A

1k —— <
Potencia RF
% (dB) 1
3F 4
4t 4
5 1 1 1 1 1 0
360° 270° 180° 90° 0°

Angulo de Conduccién

>

(Clase) A AB B C
Figura 34a.- Potencia entregada respecto a Clase A, contra eficiencia.
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La figura 34b muestra la curva de eficiencia del amplificador clase C en funcion del
angulo de conduccién. Se puede observar que, en el extremo inferior, la eficiencia
es del 100% cuando el angulo de conduccion es cero, esto es de esperarse
puesto que el transistor se encuentra totalmente apagado. Por el otro lado, en el
extremo superior se puede observar la operacion en clase B la cual corresponde a
una eficiencia del 78.5%, la operacion en clase C se define entre estos extremos.

100

92
90 1

88 I

% Eficiencia

86 [

B2

80

0° 45° 90° 135° 180°
Angulo de Conduccion

Figura 34b.- Eficiencia en funcion del &ngulo de conduccién para el amplificador Clase C.
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Clase J/Clase B continuo

En los amplificadores clase B existe la dificultad de presentar un corto circuito
perfecto a los arménicos superiores en un rango amplio de frecuencias, por tanto,
surge el amplificador clase J [84], el cual, permite al disefiador tener mayor
flexibilidad en el desarrollo de las redes de acoplamiento mientras que se
mantiene la misma eficiencia de un amplificador clase B. Esto se logra haciendo
que varie el angulo de las impedancias de la fundamental y el segundo armonico
presentadas al amplificador, el resultado es una familia de voltajes, con distintas
formas de onda, pero que poseen la cualidad que todas ellas producen la misma
eficiencia que un amplificador clase B tradicional.

La ecuacion que rige la forma de onda de voltaje es [85], [86]
Vgs = (1 —cosB)(1 —asinf) ...(45)

El parametro de disefio a se permite que varie en el intervalo —1 < a < 1 logrando
asi, que se altere la relacién de fase entre la corriente y el voltaje. Las distintas
curvas obtenidas para algunos valores de a se muestran en la figura 35.
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= 1 \! i W
= i \! i i1
=y I A 7! il
1 il .,"l I} ! 11|
P 3 i W
s \ s 1
05f /o 3
! . 3
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|:| - j ! | . x 1 1
0 360 720
Fase(grados)

Figura 35.- Formas de onda de voltaje para distintos valores del parametro alfa
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En la figura 35 se puede observar que para a = 0 la operacion del amplificador se
reduce a un Clase B tradicional, mientras que para valores de a # 0 se obtienen
formas de onda con voltaje pico mas alto, pero con la misma eficiencia de un clase
B. Se muestra también la forma de onda de la corriente (Id).

Las impedancias de la fundamental y del segundo armoénico en funcion del
parametro a son [85]

Zlf = RL +]C¥RL (4‘60,)
Zyp=0—]j 37TR 46b)
2f = ja g R o (
Donde Z;r y Z,; representan las impedancias de la fundamental y el segundo

armonico respectivamente, mientras que R, es la resistencia Optima calculada a
partir de la linea de carga del transistor.
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Clase F

El amplificador Clase F es una arquitectura que proporciona una alta eficiencia
mediante la saturacion del dispositivo y la cuidadosa manipulacion de los
armoénicos generados, de tal manera que el traslape entre las ondas de corriente y
voltaje de drenaje del transistor sea minimo. El amplificador Clase F ideal requiere
que se presenten terminaciones de circuito abierto para los armoénicos impares y
corto circuito para los arménicos pares, esto con la finalidad de obtener una forma
de onda cuadrada para el voltaje del drenaje, mientras que la onda de corriente se
mantiene como la que presenta un amplificador Clase B, es decir como una seial
rectificada de media onda, ambas se muestran en la figura 36.
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=
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=
e

0.2

360 720
Fase (Grados)

Figura 36.- Formas de onda de voltaje (en rojo) y corriente (en negro) de un amplificador clase F
idealizado

Las ecuaciones para el voltaje y la corriente del amplificador clase F son las
siguientes

Vps = Vpc + Vi cos8 + Vizcos30 + Vs cos560 + -+ ... (47)

ips = Ipc — I;sin@ — I, cos 260 — I, cos 40 + --- ... (48)
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Si se logran las formas de onda anteriores se puede obtener una eficiencia tedrica
del 100%, sin embargo, en la practica resulta muy complicado proveer
terminaciones de circuito abierto para todos los arménicos impares, por lo que
normalmente se considera Unicamente el tercer armoénico y por consiguiente la
eficiencia obtenida serd menor al 100%.

Un prototipo con elementos concentrados de dicho amplificador se presenta en la
figura 37

vDD

>

RFC

Ve 3fﬂ

— | fo

Entrada

<c—f

RL

Figura 37.- Amplificador Clase F con parametros concentrados

En la figura 37 se pueden observar dos circuitos resonantes colocados en el
drenaje del transistor, uno de ellos sintonizado al tercer armoénico (3f,) y el
segundo sintonizado a la fundamental (f,). El funcionamiento del amplificador es
el siguiente: El circuito tanque sintonizado a 3f; presenta una alta impedancia al
tercer armonico y una baja impedancia a todas las demas frecuencias, permitiendo
el paso hacia la carga de todas las frecuencias con excepcion del tercer arménico,
el segundo circuito tanque provee una baja impedancia hacia tierra para todas las
frecuencias con excepcion de la fundamental, por lo tanto la carga Unicamente
vera la fundamental, mientras que desde la perspectiva del transistor existiran la
fundamental y el tercer armonico.

El resultado de combinar el tercer arménico con la fundamental es la obtencién de
una forma de onda con caracteristicas similares a las de una onda cuadrada, sin
embargo, su forma dependera de la magnitud del voltaje del tercer armonico
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respecto al voltaje de la fundamental, se ha demostrado que las formas de onda
mas planas que se pueden obtener mediante la adicion del tercer armonico se
presentan cuando la magnitud del tercer arménico es V;/9, es decir, una novena
parte de la amplitud de la fundamental, logrando asi una eficiencia teorética del
88.4% [87]. Para valores de tercer armonico superiores a V;/9 la forma de onda
presenta una sobre-excursion y doble pico en su respuesta, sin embargo, es
importante mencionar que cuando el tercer armoénico presenta una amplitud de
(1/6)V; no se obtiene la forma de onda mas plana pero la eficiencia obtenida es
del 90.7% [84]. La figura 38 ilustra el voltaje y corriente de drenaje para este ultimo
caso.

a nZ2 04 OB 0B 1 1.2 14 165 18 2

10"

Figura 38.- Formas de onda de voltaje (en rojo) y corriente (en negro) para un amplificador clase F
practico
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Un prototipo de amplificador clase F utilizando elementos de parametros
distribuidos se presenta en la figura 39.

vDD

I}
Sl

ﬂ"/4 de longitud

en lafundamental Filtro Pasa-bajas

=

RL

Figura 39.- Amplificador Clase F con elementos distribuidos.

Uno de los elementos clave en el circuito anterior es el transformador 1/4 a la
frecuencia fundamental, el capacitor conectado en uno de sus extremos funge
como un corto circuito para las frecuencias de RF, por lo tanto, al otro lado del
transformador (del lado del drenaje del transistor) se presentara un circuito abierto
a la frecuencia fundamental y a todos los arménicos impares, mientras que para
los armonicos pares se presentara un corto circuito. Esto tendra como resultado,
una forma de onda de voltaje que incluye Unicamente armodnicos impares,
mientras que para la forma de onda de corriente existirdn Unicamente armonicos
pares.

Las figuras 40 y 41 muestran la magnitud de los parametros S11 y S21 de un
transformador 2/4 a 1 GHz., se puede observar que, para la frecuencia
fundamental de 1 GHz, asi como para todos los armoénicos impares, el
transformador presenta una carga de circuito abierto (S11=0 y S21=1), mientras
que para los armoénicos pares se presenta un corto circuito a tierra (S11=1,
S21=0).
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Figura 40.- Magnitud del parametro S11 para un transformador/4
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Figura 41.- Magnitud del parametro S21 para un transformador A/4

Clase F Continuo

La naturaleza de los amplificadores clase F mencionada anteriormente, tiene
como resultado que posean una operacion de banda angosta, la dificultad principal
radica en disefiar una red de acoplamiento que presente al transistor una
impedancia de circuito abierto para el tercer armonico, y un corto circuito para el
segundo armonico, en un rango amplio de frecuencias. Por tal motivo,
recientemente se ha propuesto el amplificador Clase F continuo [86], [88].

De manera similar que el clase J es una extension del amplificador clase B, el
clase F continuo representa una extension del amplificador clase F, en el cual, se
permite que varie el angulo del segundo armoénico y la carga fundamental
presentados al transistor, mientras que el tercer arménico permanece como
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circuito abierto, esto abre la posibilidad para obtener una familia de curvas
distintas para el voltaje de drenaje, las cuales poseen la notable caracteristica de
producir la misma eficiencia que un amplificador clase F, es decir, se amplia el
espacio de disefio del amplificador y con ello se pueden obtener amplificadores de
banda ancha.

La ecuacion que rige el voltaje de drenaje del amplificador Clase F Continuo
puede ser determinada como se muestra en [88] :

2

Vgs = (1 - %cos 6) (1 + %cos 9) (1 —-ysin8) ..(49)

Mientras que la corriente se mantiene igual a la de un Clase F convencional
ips = Ipc — I;sin@ — I, cos 20 — I, cos 460 + --- ...(50)

La ecuacion (49) genera una familia de curvas dependientes de la variable y, las
cuales producen la misma eficiencia que un amplificador clase F convencional, en
elrango -1 <y < 1.

Una familia continua de soluciones puede ser manipulada sobre cierta banda de
frecuencias mediante la actualizacion de la forma de onda de voltaje para obtener
una eficiencia tedrica del 90.7%.

La figura 42 muestra algunas de las curvas de voltaje que se obtienen al variar el
pardmetroy enelrango -1 <y <1

4 T T T T T T T T T
ld —==2=1 ———=05 =0 =-1 w=-0.5
35+ 4

Amplitud Mormalizada
[gu]

iy

Fase (Grados)

Figura 42.- Formas de onda del amplificador Clase F Continuo
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El amplificador clase F continuo produce las siguientes impedancias para la
fundamental, el segundo y tercer armonicos [89]:

2 7
Z =[—+'— ]'R ..(51a
1f \/g ]6\/§y opt ( )

3
Zyp =—j TRopty ...(51b)
Z3f = 00 ... (51C)

Es importante observar de las ecuaciones anteriores que cuando y =0, el
amplificador clase F continuo se reduce a las impedancias de un clase F
convencional.

Arguitecturas conmutadas

Otro tipo de arquitectura no lineal son las arquitecturas conmutadas, como su
nombre lo dice, el transistor opera como un interruptor o conmutador, esto tiene
como resultado que se minimice el traslape entre el voltaje y la corriente que
circula por el transistor, maximizando asi la eficiencia. De los amplificadores mas
comunes de este tipo son el clase D y el clase E, siendo este ultimo el mas comdn
para aplicaciones en el orden de los GHz, normalmente este tipo de
amplificadores son mas utilizados en radio frecuencia y microondas de baja
frecuencia (1-3GHz.)

Amplificador Clase E

En el sentido mas tradicional, el amplificador clase E puede ser modelado de
forma elemental como se muestra en la figura 43.

Mo + Ve R
Y'Y - I l Ta"a"a's!
Lo col ! L
i i

Figura 43.- Circuito Equivalente para el Amplificador Clase E
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El transistor se modela como un interruptor, la inductancia LO es un choke de RF
utilizado para polarizar el transistor, la capacitancia C puede representar la
combinacion de la capacitancia de salida del transistor mas una capacitancia
agregada externamente. CO y L forman un circuito resonante sintonizado a la
fundamental el cual produce una forma de onda sinusoidal a la salida.

Cuando el interruptor se encuentra encendido, el circuito puede ser descrito por un
sistema de ecuaciones diferenciales de primer orden, dadas por [90]

dig(t)
dt

i(t) =1y + ig(t) ...(53)

Si se toma en cuenta la condicion inicial i(0) = 0, la corriente que fluye a través
del interruptor se encuentra descrita por

ii(t) = VCC;& [1 — exp (—%t)] ..(54)

Vee =L

+ip(OR ...(52)

Asi mismo, cuando el interruptor se encuentra abierto, se producen otro par de
ecuaciones diferenciales de primer orden.

V.. =v(t) + 1L diggt) + iz (OR ...(55)
dv(t) .
c = Iy + ig(t) ... (56)

dt

Tomando en cuenta las condiciones iniciales ix(t;) =i(t;) —1I, y v(t;) =0 se
obtiene el voltaje a través del interruptor

v(t) = (V.. + IL,R) [1 + %\/dz + w? exp(—4t) sin(wt + @)| ...(57)

Donde
_ L _R_ o
@Wo = e o 2L 2Q,
i(ty) 1

T e+ LR)C

@ =tan"! (g)a) = ’wg — 67
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Cuando se utilizan estos amplificadores en altas frecuencias, el analisis en el
dominio del tiempo no es el mas préactico, sin embargo, el andlisis en frecuencia
suele ser mas practico cuando se lidia con frecuencias superiores a la frecuencia
méaxima de operacion [77]

Arguitecturas Compuestas

Existen otro tipo de amplificadores cuyo funcionamiento se basa en el uso de dos
o méas amplificadores los cuales cumplen una funcién distinta. En el caso mas
sencillo se cuenta con dos amplificadores: uno principal y otro auxiliar, el uso de
este amplificador auxiliar tiene como resultado que se obtengan altos niveles de
eficiencia inclusive cuando el amplificador principal se opera en modo back-off, es
decir con niveles de sefial de entrada no Optimos. Los dos principales
amplificadores de este tipo son el amplificador Doherty y el amplificador Chireix.

El amplificador Doherty

El amplificador de potencia Doherty ha sido extensamente adoptado en
aplicaciones de banda L y banda S, y es tipicamente utilizado como amplificador
de radio base celular. La idea principal del Doherty se basa en modular la carga de
un amplificador de manera activa, con el propdésito de operar dicho amplificador en
su condicion de maxima eficiencia para un rango predeterminado de sefal de
entrada y/o niveles de potencia de salida.

Para lograr lo anterior, la terminacién presentada al dispositivo amplificador
llamado amplificador principal (P), se modula de manera activa por medio de un
segundo dispositivo amplificador denominado amplificador auxiliar (A). Un
esquema de este amplificador se presenta en la figura 44.

RL

P
>
Figura 44.- Amplificador Doherty
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Para lograr la modulacion de la carga de forma activa se considera el circuito que
se muestra en la figura 45, donde I; representa el amplificador principal e I,
representa el amplificador auxiliar.

Z4 Z;

Figura 45.- Modulacién de carga

La impedancia presentada a I; e I,Se encuentra determinada por [77]

I,
Z, =2 (1 + 1_) ... (58a)
1

I
Z, =27 (1 + 1—1) ..(58b)
2

Lo que quiere decir que la carga vista por una fuente es controlada por la otra
fuente de corriente. EI modular la carga de forma activa permite presentarle al
transistor la carga 6ptima aun cuando el transistor opera en back-off (niveles de
sefial de entrada menores al nivel 6ptimo) por producto de sefiales que posean
modulacion de envolvente, el variar la carga permite mantener los mismos niveles
de eficiencia inclusive cuando se presentan niveles de potencia de entrada
reducidos.

El amplificador Chireix

El amplificador Chireix consta de otro tipo de arquitectura que también hace uso
de dos o mas amplificadores para obtener altos niveles de eficiencia inclusive
cuando el amplificador se opera en back-off, por ejemplo, cuando se inyecta una
sefal que tiene modulacion de amplitud.

El principio basico de dicho amplificador puede ser descrito por la siguiente
identidad trigonométrica
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A+ B A—-B
cosA+cosB=2cos< > )-cos( > )...(59)

Si una seflal modulada en amplitud S, (t) es aplicada a un modulador de fase, se
puede generar dos sefales con amplitud fija S;(t) y S,(t) tales que [84]:

Sent(t) = A(t) cos(wt) ... (60)

S, (t) = cos(wt + cos™1(A(t))) ...(61)
S,(t) = cos(wt — cos 1(A(t))) ...(62)

Si se aplica la sefial a dos amplificadores con ganancia de voltaje G, la salida
combinada seré:

Ssar = G(S1(0) + S2(0)) ...(63)
Aplicando la identidad trigonométrica dada por (59) resulta en:
Ssar = 2GA(t) cos(wt) ...(64)

Este resultado ilustra que una sefial modulada en amplitud y aplicada a un
modulador en fase, genera dos sefiales de envolvente constante las cuales
pueden ser amplificadas por amplificadores no lineales, y cuando son
recombinadas a la salida, se recupera la modulacion de amplitud de la sefal
original.

El esquema simplificado del amplificador Chireix se muestra en la figura 46:
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Figura 46.- Amplificador Chireix

Medicién “Load-Pull”

Debido a que en los amplificadores de potencia los transistores operan a sefial
grande, no se puede determinar la carga éptima que debe ser presentada a dicho
transistor mediante la utilizacién de los pardmetros S. Un método que permite
determinar la carga 6ptima de forma experimental es el método “Load-Pull” el cual
consiste en variar la carga presentada a la salida del amplificador manteniendo la
entrada acoplada, mientras que se mide la potencia o la eficiencia del amplificador
para cada valor de carga.

Conclusioén

En este capitulo se present6 la tecnologia de semiconductores mas utilizada en el
desarrollo de amplificadores de potencia, asi mismo se mencionaron los distintos
modelos a gran sefial y se presentaron las distintas clases de amplificadores mas
relevantes hasta el momento en el area de microondas. Una vez hecha esta
revision, en el siguiente capitulo se desarrollaran disefios de amplificadores de
potencia, la clase de operacion elegida para el disefio es la clase F, ya que
presenta altos niveles de eficiencia y representa un disefo relativamente simple en
comparacion con las otras clases de amplificadores mencionadas. Una vez
concluidos los disefios del capitulo 3, se fabricara uno de ellos, este proceso se
describe en el capitulo 4.
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Capitulo IlI;

Diseno de amplificadores
Clase F
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Introduccion

En este capitulo se presenta el disefio de dos amplificadores clase F, para ello se
mencionara detalladamente el proceso que se llevd a cabo para obtener una
operacion de alta eficiencia. El primer disefio trata de un amplificador que utiliza el
transistor CGH40010F de CREE puesto que se trata de un transistor que puede
proporcionar los 40 dBm de potencia requeridos, mientras que el segundo disefio
utiliza un transistor NE3210S01 de CEL el cual puede proporcionar los 10 dBm
requeridos para el disefio. De los dos disefios unicamente el segundo de ellos se
fabrico y se midid, este proceso se describe en el capitulo 4.

Primer disefio de un amplificador Clase F

Se llevo a cabo el disefio de un amplificador clase F a 2GHz con una eficiencia
superior al 70% y una potencia de salida de 40 dBm. Para ello, se disefiaron las
redes de entrada, salida, estabilizacion y polarizacién del amplificador.

Se desea que la frecuencia de operacion del amplificador sea de 2 GHz, el
transistor seleccionado es el CGH40010F de la marca CREE, este transistor se
encuentra especificado para una potencia de 40 dBm, ademas de que se trata de
un transistor de GaN, material el cual provee de un voltaje de ruptura elevado,
propiedad muy deseable en los amplificadores de potencia.

Los modelos que se utilizaran para su disefio seran el modelo embebido
desarrollado por la Universidad Estatal de Ohio (OSU) y el modelo proporcionado
por CREE. Utilizando estos modelos se puede obtener una simulaciéon bastante
precisa y fidedigna del amplificador. El disefio parte de realizar la red de
acoplamiento a la salida del transistor, primero utilizando lineas de transmision
ideales y posteriormente se realiza la conversion en microcinta, asi mismo se
agrega la red de polarizacion del drenaje del transistor, asi como la red
estabilizacion a la salida del mismo, por lo que el disefio debe considerar los
efectos que estas redes tienen sobre la red de acoplamiento. Una vez realizada y
optimizada la red de acoplamiento a la salida, se lleva a cabo la red de
acoplamiento a la entrada, la cual, incluye a su vez la red de polarizacion de la
compuerta y dos redes de estabilizacion, una de ellas en serie y otra en
derivacion, posteriormente se optimizo esta red completa de entrada para obtener
la maxima potencia y eficiencia a la salida del transistor.
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Red de acoplamiento de salida

Se comenzo el disefio con la red acoplamiento a la salida del amplificador, esto se
debe a que los amplificadores de potencia son principalmente sensibles a las
terminaciones armonicas que se presentan a su salida, afectando de manera muy
significativa la eficiencia y el modo de operacion del amplificador. Una razon mas
para enfocarse en la red de salida se debe al modelo utilizado en este disefio: el
modelo embebido, el cual proporciona las terminaciones que se deben presentar
al empaquetado del transistor que produciran las terminaciones deseadas en el
plano intrinseco del transistor, por tanto, es de vital importancia el proporcionar las
impedancias mas exactas posibles para asi lograr la operacion deseada.

Para la operacion en clase F, el transistor debera ser polarizado en el borde entre
el corte y la saturacién, asi mismo, la red de salida del amplificador debera
presentar la carga Optima para la fundamental, un corto circuito para el segundo
armonico y un circuito abierto para el tercer arménico, tomando como referencia el
plano intrinseco del transistor, ya que en el plano del empaquetado las
terminaciones que deberan ser presentadas se veran afectadas por la presencia
de parasitos del transistor.

El primer paso consta en determinar la resistencia fundamental que produce la
maxima oscilacién de voltaje a la salida del transistor dado un punto méaximo de
corriente, de esta manera se obtiene la maxima potencia a la salida del
amplificador. Para determinar dicha carga se hizo uso de la linea de carga y las
curvas de corriente-voltaje del transistor, seleccionando como punto maximo una
corriente de aproximadamente 2.3 A. Observando la recta de carga y obteniendo
el inverso de la pendiente de dicha recta, se determin6 que la resistencia 6ptima
(Ropr) se encuentra entre 20 y 30 ohms, este valor se puede seleccionar
dependiendo del valor méximo de corriente deseado. La figura 47 muestra una
linea de carga en el plano intrinseco con una resistencia 6ptima en la fundamental
de 22 ohm, la linea de carga representa un amplificador clase B, esto se debe a
gue aun no se ha proporcionado terminacion para el tercer arménico.

En rojo se muestra la linea de carga obtenida y en azul se muestran las curvas de
corriente y voltaje del transistor, se puede observar que la corriente maxima es
aproximadamente 2.3 A, mientras que el voltaje maximo es de 53V. El voltaje de la
rodilla en el punto maximo de la recta de carga es de aproximadamente 2.5V, sin
embargo, es importante observar que si se operara el transistor a valores de
corriente mas elevados el voltaje de rodilla se incrementa considerablemente.
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Figura 47.- Linea de Carga de un amplificador Clase B (en rojo), Lineas de corriente-voltaje del
transistor (en azul)

Cabe recalcar que la figura 47 muestra las curvas de corriente-voltaje (IV) y la
linea de carga en el plano de la fuente de corriente del transistor, es decir
representa la respuesta del transistor sin la presencia de componentes parasitos o
trampas.

Afadiendo la terminacion para el tercer armdnico como circuito abierto, se obtiene
la operacion en clase F, por tanto, en el modelo embebido es tan sencillo como
proporcionar mediante un ajustador de cargas (Load Tuner) la impedancia
requerida de circuito abierto para el tercer armonico y corto circuito para el
segundo arménico.

En la figura 48 se muestran las conexiones realizadas en ADS

76



HamonkcBalarce
'“"'“mﬂmﬁ'@w@n'““""'““”
‘ I 1 T 18} O
oo weE, UTIMRRT L L s - - - -
Zi= 50 Thebai= 45
T A
= )T | ] i £
. ThebMaTe - - - e e e e

A oE0]- [ - -
liGpkgy -~ - |- B
| ieef oo Load Tuner: -
S vy (PR AN
RTI V

* Ceromes

DG _Feed UL,

I A 2
o EEc 5 o v o o 5o o ales 6 oo
© OE(kloaiTrer - e e e
.. =0 ZRAtsnrii-sh sl e
. ERARenril-asloal Tren s

. e EHEED s o e e
e e PR .mp, e e e e UG_FeRd ppaan oo -
S © o 0o o 905 o o oo o o S .. L WRRT L L L DC_feedd =
VS s - 28

.......... et [ e - .
A T

"LProhies

.. .m.mﬂ e
50 0 oo oo d wRiD ot o v
B FLaRLsRL - - - - -
AL~Z20hm . . . . . .

#l-DQbm o

Figura 48.- Utilizacion del Modelo Embebido

Agregando el tercer armonico con el load tuner y proyectando al empaquetado, se
obtiene la linea de carga que se muestra en la figura 49.
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Figura 49.- Recta de carga de un amplificador Clase F proyectada al empaquetado
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Resulta interesante la curva de la figura 49 puesto que la linea de carga ha sufrido
una enorme transformacion al ser proyectada del plano intrinseco al plano del
empaquetado, en especial, se puede observar la presencia de voltajes y corrientes
de drenaje negativos ocasionados por la presencia de componentes parasitas del
transistor.

La operacion en el empaquetado del amplificador no es la que resulta importante,
lo importante es como opera el transistor en el plano intrinseco, es decir en el
punto de la fuente de corriente. Efectivamente, en el plano del empaquetado se
obtienen voltajes y corrientes que distan mucho de su valor ideal.

Con el uso del modelo embebido se pueden proyectar al plano del empaquetado
las impedancias que deberan ser presentadas para la fundamental, segundo y
tercer armonico, considerando todos los componentes parasitos del transistor,
estas impedancias proyectadas son las que deben ser presentadas al
empaquetado de tal forma que el transistor opere en clase F en el plano
intrinseco. Las impedancias proyectadas al empaquetado y las impedancias en el
plano intrinseco se presentan en la carta Smith que se muestra en la figura 50.
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Figura 50.- Carta Smith ilustrando el valor de la impedancia para la fundamental (Rojo), segundo (azul)
y tercer (magenta) arménicos en el plano intrinseco, asi como la fundamental (turquesa), segundo
(café) y tercer armoénico (verde) proyectados al empaquetado
Los colores rojo, azul y magenta (indicados por las letras minUsculas) representan
las impedancias de la fundamental, segundo y tercer arménico respectivamente,
mientras que en turquesa, café y verde (indicados por letras mayusculas) se
muestran las impedancias proyectadas al empaquetado, son estas ultimas las que
deben ser presentadas al transistor. Al observar la posicion del segundo y tercer
armonico proyectados al empaquetado se puede notar que su posicion se
encuentra ligeramente fuera del limite de la carta Smith, este valor no puede
realizarse con redes pasivas, sin embargo, puesto que las impedancias no se
encuentran muy lejanas del borde, se puede redondear su valor a uno dentro de la
carta Smith. Tomando estas consideraciones el valor de cada impedancia que se

debe presentar al amplificador en el plano del empaquetado son:

Z; = 18.6 — j0.7 Q
Z,=0—,239Q
Z3;=0—1090Q
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O bien expresado como coeficientes de reflexion

[ =0524-178.1°

r,=1cs—1284°

I =12—1555°

Para confirmar el valor de carga Optima, se llevoé a cabo una medicion “Load-Pull”’
simulada en ADS como se describe en [91], la figura 51 muestra el arreglo

experimental utilizado.
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Figura 51.- Arreglo Experimental Utilizado Para Llevar a cabo el Load-Pull

Se llevo a cabo la simulacién y se trazaron los contornos de potencia, los

se muestran en la figura 52.
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En la figura 52, puede observarse que el coeficiente de reflexion 6ptimo para la
carga fundamental es de I; =0.421789, valor que se asemeja mucho al
determinado por el modelo embebido.

Utilizando los valores anteriores, es posible sintetizar una red que cumpla con
estos objetivos. Existen muchos métodos para realizar una red de acoplamiento,
sin embargo, aqui se optaré por realizar una red en la cual se divida el problema
en partes, es decir, se disefiara una red que conste de distintas secciones, cada
una encargada de producir los coeficientes de reflexién requeridos por cada uno
de los armonicos.

Un prototipo de red con elementos ideales se presenta en la figura 53.

TLIN TLIN TLIN
Stub1 Stub2 Stub3
Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm
E=90 E=90 E=59.3 {t}
F=6 GHz F=4 GHz F=2 GHz
1 1 1
+ Term ] S| i ] S| i i . T Term
Term1 TLIN TLIN TLIN Term2
Num=1 TL1 TL2 TL3 Num=2
Z=50 Ohm Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm Z=50 Ohm
= E=167.768 {t} E=19.473 {t} E=62.864 {t} =
—— F=6 GHz F=4 GHz F=2 GHz L

Figura 53.- Red de Acoplamiento con Lineas Ideales

La red consta de tres secciones, cada una incluye un stub abierto en derivacion y
una linea de transmisién, la primera seccién de stub y linea se encargan de
proveer la terminacién del tercer armoénico, la segunda seccion provee la
terminacion del segundo armonico, y, por ultimo, la tercera seccion se encarga de
proveer la terminacién para la fundamental. Para mantener el coeficiente de
reflexion del segundo y tercer armoénico en el borde de la carta Smith, los stubs 1y
2 correspondientes al tercer y segundo armonico respectivamente, deben tener
una longitud eléctrica de 90°, es decir se trata de transformadores 1/4 los cuales
al estar abiertos en un extremo produciran un corto circuito en su extremo
opuesto, por tanto, el problema de sintetizar la red se reduce a determinar la
longitud eléctrica de las lineas de transmision y el tercer stub. Para ello, se realiz6
un proceso de ajuste manual recursivo donde cuidadosamente se parametrizo la
longitud eléctrica de la linea de transmision correspondiente al tercer armdnico
hasta obtener el coeficiente de reflexion deseado. El coeficiente de reflexion del
tercer armonico afectard todas los coeficientes posteriores, es decir, los
coeficientes de reflexiébn del segundo arménico y de la fundamental se veran
afectados por la linea y stub de la seccion correspondiente al tercer armonico, sin
embargo, este Ultimo casi no sufrira ninguna desviacion debido a las secciones
correspondientes al segundo armonico y la fundamental, lo mismo sucede con la
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seccion del segundo armoénico, la cual afectara la posicion del coeficiente de el
segundo armoénico y de la seccidn posterior, es decir, la seccion de la
fundamental, pero el segundo armonico casi no se vera afectado por esta ultima.
Por tanto, es de vital importancia ir ajustando las secciones en el orden adecuado,
comenzando por la seccion del tercer armonico, posteriormente se deberé ajustar
la seccién del segundo armonico y por ultimo la seccion de la fundamental.

La figura 54 muestra la magnitud del coeficiente de reflexion tras haber realizado
el proceso mencionado anteriormente, mientras que la figura 55 muestra la fase
para cada armoénico
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Figura 54.- Magnitud del parametro S11
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Figura 55.- Fase del pardmetro S11, mostrando también la fase de cada armdnico.
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Una vez terminada la red con lineas ideales se utilizdo el modelo de CREE para
verificar la operacion de la red de salida, mediante la observacion de las
terminaciones en el plano intrinseco se pudo apreciar que existia un pequefa
desviacién de los valores esperados para la operacion en clase F, es decir los
armoénicos no se encontraban del todo en su lugar correspondiente de la carta
Smith, por lo que tuvo que realizarse un ajuste de la red de salida para determinar
los valores para el segundo y tercer armoénico que mAas se acercaran a la
operacion en clase F, asi mismo se ajusto la seccion de la red correspondiente a
la fundamental mientras se monitoreaba la potencia desarrollada, asi se pudo
seleccionar una terminacion para la fundamental que maximizara la potencia
desarrollada. Los coeficientes de reflexion optimizados son los siguientes:

I, = 0.5 2 148.4°
T,=12—126.6°
T;=12—167.5°

De estos nuevos valores, se puede observar que los angulos del segundo y tercer
armonico cambiaron muy poco, sin embargo, la nueva impedancia en la
fundamental varia considerablemente de la calculada mediante la linea de carga
utilizando el modelo embebido. Los nuevos valores para la red de acoplamiento
optimizada se muestran en la figura 56.

TLIN TLIN TLIN
Stub1 Stub2 Stub3
Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm
E=90 E=90 E=37.5
F=6 GHz F=4 GHz F=2 GHz
TLIN TLIN TLIN
TLA1 TL2 TL3
Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm Z=50.0 Ohm
E=173.52 E=18.5 E=66.8
F=6 GHz F=4 GHz F=2 GHz

Figura 56.- Linea de acoplamiento a la salida optimizada

Para implementar esta red de acoplamiento se utilizara microcinta, para ello, las
lineas ideales deben ser convertidas a lineas reales de microcinta, éstas ultimas
dependeran fuertemente del sustrato que se utilice para su fabricacion, por lo
tanto, se selecciono el sustrato Rogers RT/Duroid 5880LZ debido a sus excelentes
propiedades dieléctricas. Las caracteristicas principales del sustrato se despliegan
en la tabla 6.
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Tabla 6.- Caracteristicas del Sustrato Rogers Duroid 5880LZ

Grosor del dieléctrico: 50 mil
Constante dieléctrica (g): 2
Factor de disipacion (tan §): 0.0021
Grosor del conductor: 35um de cobre electro depositado

Para hacer la conversion de las lineas ideales a linea de microcinta considerando
el sustrato utilizado, se utilizé el programa LineCalc que forma parte del software
ADS, introduciendo en dicho programa los valores del sustrato, la impedancia
caracteristica de la linea (seleccionada en 50 ohm) y la longitud eléctrica deseada,
se pudo obtener las dimensiones de la red de microcinta, es importante mencionar
gue para el correcto modelado de la red en microcinta, también se deben afadir
elementos que representen discontinuidades, tales como las uniones entre lineas
y stubs, asi como saltos o cambios en el ancho de una linea y otra. A la red
realizada en microcinta se le deben adicionar elementos adicionales los cuales
forman parte de la red polarizacion y la red de estabilizacion.

Red de polarizacion a la salida

La red de polarizacibn es una parte muy importante en el disefio de un
amplificador de potencia, para empezar, se ubicO en una posicion posterior a la
seccién de la red de acoplamiento correspondiente a la fundamental, es decir, al
final de la red de acoplamiento, y con una impedancia caracteristica mayor, esto
con el fin de perturbar en menor medida las terminaciones armoénicas que se
habian ajustado previamente.

Cuando se disefia una red de polarizacién, lo ideal es que esta afecte en menor
medida el funcionamiento de la red de acoplamiento de salida, para ello es
aconsejable que la linea de alimentacion de C.D. sea de una longitud eléctrica de
90°, y a su vez, se debe presentar un corto circuito en el extremo de esta linea, de
tal forma que en el extremo de la linea 1/4 conectado a la salida de la red de
acoplamiento se obtenga una terminacién de circuito abierto a la frecuencia de la
fundamental, de esta manera, la red de polarizacién sera lo mas inocua en la
operacion de la red de acoplamiento. Para lograr el corto circuito en un extremo de
la linea A/4, deben adicionarse una serie de capacitores de desacoplamiento,
estos capacitores representan un corto circuito para frecuencias de RF, pero
representan un circuito abierto en términos de C.D., es asi que la linea de
alimentacion de C.D. previa a la posicion de estos capacitores puede ser tan larga
como se requiera, ya que, desde la perspectiva de RF, la linea de alimentacién se
termina donde se encuentran conectados los capacitores. Es recomendable
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utilizar varios valores distintos para estos capacitores, ya que cada capacitor
tendra una frecuencia de auto resonancia distinta, logrando asi un corto circuito
mas efectivo. La red de polarizacion de salida se muestra en la figura 57.
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Figura 57.- Red de polarizacién de salida.

En la figura 57 se pueden observar 7 capacitores conectados de un lado a la linea
de alimentacion y del otro lado conectados a tierra, cada uno a través de una via.
La separacion entre cada capacitor es de 1mm, valor que permite posicionar lo
MAas cercanos un capacitor de otro de manera contigua. Para determinar el valor
de cada capacitor, se realiz6 un proceso minucioso de parametrizacion,
observando que la terminacion en el extremo de la linea 1/4 (TL21) que ir4
conectado a la red de polarizacién se obtuviera un equivalente a circuito abierto.
La figura 58 muestra el parametro S11 al extremo de la linea TL21, se puede
observar que la magnitud de dicho pardmetro es cercana a la unidad en la
frecuencia de la fundamental (2 GHz.)
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Figura 58.- Coeficiente de reflexion al extremo de la linea TL21
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Los valores de los capacitores utilizados para esta red de polarizacion son: 1 pF,
33 nF, 6.8 nF, 1 nF, 39 pF y 1 pF. Todos los capacitores seleccionados son de la
marca Murata, esto se debe a su alta calidad y al hecho de que Murata
proporciona modelos de parametros S para su implementaciéon en ADS, logrando
asi una simulacion mas fidedigna. En la figura 55 también se puede apreciar el
punto de entrada donde se conecta la fuente de C.D. de 28V que alimenta el
drenaje del transistor, este valor se selecciond debido a que es el recomendado
por el fabricante ya que maximiza la oscilacion de la sefial.

Red de estabilizacion a la salida

Uno de los problemas al disefiar amplificadores son las oscilaciones no deseadas
que se pueden presentar en ciertas condiciones de operacion. La estabilidad de
un amplificador se encuentra determinada por una serie de factores: el factor K o
factor de Rollet y el factor u. Si estos factores: Ky u son mayores o igualesa 1, y
el determinante del factor de K es menor a 1, se considera al amplificador
incondicionalmente estable, de manera inversa, si los factores Ky u son menores
a 1, y el determinante del factor de K es mayor a 1, el amplificador es
potencialmente inestable.

Para evitar estas oscilaciones no deseadas, una opcion es utilizar una 0 mas
redes de estabilizacién que por lo general emplean una resistencia la cual puede
estar acompafnada de elementos reactivos tales como capacitores o inductores. El
proceso de seleccion de componentes de las redes de estabilizacion suele ser un
proceso de prueba y error, en el cual se agregan o quitan elementos, y se
experimenta con valores de los componentes que produzcan un factor de
estabilidad superior a 1, dentro y fuera de la banda de operacion del amplificador.

A diferencia de los amplificadores de sefial pequefia, el valor de la resistencia
ubicada en la red de estabilizacién a la salida no puede ser de un valor muy
pequefio ya que esto significaria una disipacidbn excesiva e innecesaria de
potencia por parte de dicha resistencia. El valor de la resistencia ubicada en la red
de estabilizacién de salida es de 22 kQ, este valor ayuda a incrementar el valor del
factor de estabilizacion.

Para acoplar la resistencia de la red de estabilizacion con el resto del amplificador,
se utilizan dos capacitores en paralelo que se encuentran en serie con la
resistencia, la finalidad de estos capacitores es evitar que fluya C.D. por la
resistencia de estabilizacién, ya que esto involucra un incremento en la disipacion
de potencia por parte de la resistencia, reduciendo la eficiencia del amplificador.

El resto de los elementos presentes en la red de estabilizacién representan lineas
de alimentacién para realizar las distintas interconexiones. Una vez mas, se opto
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por posicionar la red de estabilizacién después de la red de acoplamiento, con una
impedancia caracteristica mayor, en el mismo nodo donde se conectoé la red de

polarizacion de salida.

La figura 59 muestra la red de estabilizacion de salida del transistor.

MLIN

TL28
Subst="MSub1"
W=1.177500 mm
L=11.6 mm {t}

GaM18
C45

GQam18
c44

MLIN
TL17
Subst="MSub1"
W=3 mm

L=4.808910 mm

R
R4
R=22000 Ohm

Subst="MSub1"
W=2.385000 mm
L=4.808910 mm

Subst="MSub1"
D=0.9 mm
T=0.15 um

= Rho=1.0
W=1mm

PartNumber=GQM1885C1H101GB01

Figura 59.- Red de polarizacién a la salida

Una vez disefiadas las redes de polarizacion y de estabilizacién a la salida del
transistor, se colocaron los capacitores de acoplamiento a la salida, cuya funcién
es el bloquear el paso de C.D. a la carga. Estos capacitores junto con sus lineas
de alimentacién se muestran en la figura 60, el valor de los capacitores de

acoplamiento es de 100 pF.

\
7]
GQM18
c47
MLIN MLIN
TL20 ) } TL19
Subst="MSub1" Subst="MSub1"
W=4.10463 mm SS6M18 W=4.10463 mm

L=14.09245 mm

L=14.09245 mm

Figura 60.- Capacitores de acoplamiento a la salida

Alun cuando se tomaron medidas para reducir el impacto de las redes de
polarizacion y estabilizacion sobre la red de acoplamiento de salida, se tuvo que
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optimizar y ajustar las terminaciones armoénicas de la red de acoplamiento para
obtener los valores deseados para el tercer armonico, el segundo armoénico y la

fundamental.

La figura 61 muestra el resultado final de la red de salida del amplificador, donde
se incluyen las redes de acoplamiento, polarizacion y estabilizacion de salida del
amplificador.

fl=——u
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v_DC VIAGND VIAGND VIAGND VIAGND VIAGND VIAGND
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MLOC W3=W5 mm TL2s
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= Subst="MSub1 W=1.177500 mm
W=W3 m L=11.6 mm
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Figura 61.- Redes de acoplamiento, polarizacidn y estabilizacion a la salida del transistor.
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Simulacion de lared de salida en Momentum de ADS

Antes de disefiar la red de entrada del amplificador, se creo el layout o disefio
planar de la red de salida para llevar a cabo una cosimulacién con la aplicacion de
onda completa Momentum de ADS. Asi mismo, se afadieron planos de tierra y
vias. El plano de tierra donde se conectaran los capacitores de desacoplamiento
se muestra en la figura 62.

Figura 62.- Plano de tierray vias (en azul claro) donde irdn conectados los capacitores de
desacoplamiento

Se incluyeron varias vias con el propoésito de proveer un trayecto de baja
impedancia hacia tierra para los capacitores de desacoplamiento.

La red completa en Momentum se muestra en la figura 63.

Figura 63.- Red de salida en Momentum de ADS
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Red de acoplamiento de entrada

Para realizar una red de acoplamiento de entrada, se recurri6 una vez mas al
modelo embebido de Angelov, el uso de este modelo permite al usuario
determinar la impedancia que debe ser presentada al plano del empaquetado. En
este caso Unicamente es de interés el determinar la impedancia que debe ser
presentada a la frecuencia de la fundamental, que, para el presente trabajo, se
trata de una frecuencia de 2 GHz. Al llevar a cabo la simulacién en ADS, el
software arrojé el siguiente resultado que se representa en la carta Smith
mostrada en la figura 64.

— __// }

Figura 64.- Carta Smith mostrando la impedancia que debe ser presentada al empaquetado a una
frecuencia de 2 GHz.

El valor de esta impedancia se encuentra cercana a ser un corto circuito, su valor
es de

Z;=11+j26Q
O bien, expresada como coeficiente de reflexion:

I, =092179°
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La impedancia que se debe presentar a la entrada del transistor debe ser el
conjugado de Z;, para ello se optd por utilizar una red simple de stub y linea para
proporcionar el coeficiente de reflexion requerido a la entrada, para ello se realizo
un proceso similar de disefio que el realizado en la red de salida. La figura 65
muestra la red de acoplamiento de entrada, junto con la linea de alimentacion
(TL2) de la siguiente etapa.

MLOC

TL3
Subst="MSub1"
W=Wi2 mm
L=(Li2-Wi1/10) mm

1 , 1
| I— LI ||
MLIN MTEE_ADS MLIN
TL1 Tee1 TL2
Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1"
W=Wi1 mm W1=Wi3 mm W=Wi3 mm
L=(Li1-1.1775/10-Wi2/10) mm W2=Wi1 mm L=(Li3-Wi2/10) mm
W3=Wi2 mm
VAR VAR

VAR1 VAR2

Li1=6.8165 {o} Wi1=4.89867 {0}

Li2=11.1703 {0} Wi2=9.493 {0}

Li3=25.665 {o} Wi3=4.104630

Li4=53.1311 {o}

Figura 65.- Red de acoplamiento de entrada

Red de polarizacién de entrada.

Se realiz6 una red de polarizacion de entrada muy similar a la realizada en la
salida, sin embargo se adicion0 una resistencia en serie con la linea de
alimentacion, esta resistencia cumple dos propdésitos, ayuda a evitar que ingrese
RF a la fuente de alimentacion, ademas no afecta en gran medida la polarizacién
puesto que la corriente que fluye por la compuerta de un HEMT es muy pequeria,
la segunda funcion que cumple es como red de estabilizacion, ya que ayuda a
evitar las oscilaciones no deseadas.

La linea de polarizacion de entrada se colocé a la izquierda de la red de
acoplamiento, esto con el propésito de afectar en menor medida el coeficiente de
reflexion proporcionado por la red de acoplamiento. El voltaje de C.D. utilizado
para polarizar la compuerta del transistor se seleccion6 en -3V, este voltaje
corresponde al voltaje de “pinch-off” del transistor, asegurando asi una operacion
en clase B/F.
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La red de polarizacidon completa se muestra en la figura 66
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Figura 66.- Red de polarizacion de entrada

Redes de estabilizacion a la entrada

Se utilizaron dos redes de estabilizacion a la entrada del amplificador, con el fin de
estabilizar al transistor dentro y fuera de banda. La primera red de estabilizacion
consta de una resistencia en paralelo con un capacitor, colocados en serie con la
entrada. Mediante una parametrizacion de los valores del capacitor y la
resistencia, se obtuvo un factor de estabilidad superior a 1 utilizando un capacitor
de 2 pF y una resistencia de 470 Q, esta red junto con sus lineas de alimentacion
(TL6 y TL7) se muestra en la figura 67

\ |
7
GJM15
C13
] —{
L |
MLIN MLIN
TL6 TL7
Subst="MSub1" Ler— AAN,— Subst="MSub1"
W=4.104630 mm R W=4.104630 mm
L=11.052400 mm R1 L=11.052400 mm
R=470 Ohm

Figura 67.- Red de Estabilizacion de Entrada
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La segunda red de estabilizacion consta de una resistencia de 10 Q en derivacion,
esta red se asemeja mucho en su disefio a la red de estabilizacion conectada a la
salida del transistor, una vez mas se agregaron capacitores de acoplamiento de
100 pF con el fin de bloquear la componente de C.D. y asi evitar una mayor
disminucién de eficiencia. Esta red se muestra en la figura 68.
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Figura 68.- Red de estabilizacion a la entrada
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Una vez colocadas las todas las redes en el circuito, se optimizé la red de
acoplamiento con el propoésito de obtener una alta eficiencia. La red de entrada

terminada se muestra en la figura 69.
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Figura 69.- Red de entrada del amplificador

WA=Wit mim
W2=4.104630 mim L=(Li1-1.1775/10-Wi2/10) mm W2=Wi1 mm
W3=1.177500 mm W3=Wi2

Al finalizar ambas redes: la de entrada y de salida, se unieron ambas redes y se
hizo una simulacion de onda completa en Momentum de ADS, esto permite
obtener una simulacion bastante cercana al resultado final. EI amplificador

completo se muestra en la figura 70.
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Figura 70.- Amplificador Completo
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Resultados simulados

Se inyecto6 una sefial de 28 dBm a la entrada del amplificador, la figura 71 muestra
la forma de onda del voltaje a la salida en el plano del empaquetado del transistor,
de la figura 71 se puede observar una amplitud de aproximadamente 55V, aunque
la forma de onda dista bastante de ser la forma de onda cuadrada requerida por el
amplificador clase F, esto no representa ningin problema ya que lo que se busca
es que en el plano intrinseco se obtenga una onda con caracteristicas similares a
las de una onda cuadrada.

.i. 60

50—

40—

30—

20—

10—

ts(vDSp), V

0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0

time, nsec

Figura 71.- Forma de onda del voltaje en el plano del empaquetado

El modelo de CREE permite medir la corriente y el voltaje en el plano intrinseco, la
figura 72 muestra la forma de onda del voltaje en el plano intrinseco, es evidente
qgue la forma de onda representa claramente un amplificador clase F. La onda
presenta caracteristicas similares a las de una onda cuadrada, sin embargo,
puesto que Unicamente se presentd una terminacion armonica para el tercer
armonico, la forma de onda no es completamente una onda cuadrada, esta
caracteristica es tipica de los amplificadores clase F mas comunes.
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ts(vDSi), V
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Figura 72.- Forma de onda del voltaje en el plano intrinseco

De manera similar, en las figuras 73 y 74, se presentan las formas de onda de la
corriente en el plano del empaquetado y el plano intrinseco, resulta importante
observar que el plano intrinseco, la forma de onda de la corriente presenta
cualidades similares a las de una sefial senoidal con rectificacion de media onda,
lo cual representa una caracteristica tipica de los amplificadores clase B y clase F.

15
1.0
< i
= 05
(]
2 ]
9 -
o 0.0
E _
-0.5—|
_10 I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I ‘ I

0.0 0.1 0.2 0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0

time, nsec

Figura 73.- Forma de onda de la corriente en el plano del empaquetado.
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Figura 74.- Forma de onda de la corriente en el plano intrinseco

La potencia desarrollada por el amplificador fue de 10.837 W, lo cual corresponde
a una salida de 40.35 dBm, estas cifras representan una ganancia de transductor
de 12.35 dBm. Asi mismo, la eficiencia de drenaje desarrollada es del 75.6 %,
mientras que la PAE es de 72.8 %, estas cifras se resumen en la tabla 7.

Tabla 7.- Potencia de salida, Eficienciay PAE

Potencia de Salida Eficiencia PAE

40.3 dBm 75.6 % 72.8 %

Para concluir, en las figuras 75, 76 y 77 se presentan los graficos
correspondientes al factor de estabilidad u, el factor K y su determinante. Se
puede apreciar que en el rango que abarca desde los 0 hasta los 10 GHz los
factores de estabilidad se encuentran por encima de la unidad, mientras que el
determinante se encuentra menor a 1, esto significa que el amplificador es
incondicionalmente estable, dentro y fuera de banda.
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Figura 75.- Factor de estabilidad p
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Figura 76.- Factor de estabilidad K
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Figura 77.- Determinante de la matriz de dispersion
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Segundo disefio de un amplificador clase F

Se realizd el disefio de un segundo amplificador, para ello se selecciond el
transistor NE3210S01 de CEL, se trata de un transistor de GaAs, el cual lo vuelve
un buen candidato en aplicaciones de menor potencia, en este caso, CEL
proporciona un modelo a sefial grande del transistor, lo que permitio realizar las
simulaciones, sin embargo, a diferencia del amplificador disefiado con el transistor
CREE, el modelo del transistor de CEL no permite realizar mediciones en el plano
intrinseco del transistor, Unicamente en el plano del empaquetado, por lo tanto, se
tuvo que seguir otra filosofia de disefio distinta a la realizada en el amplificador
previo. El disefio del amplificador anterior requeria utilizar el modelo embebido de
Angelov para poder determinar las impedancias que deben ser presentadas al
empaquetado de tal forma que en el plano intrinseco el amplificador opere en
clase F, en el presente disefio no se cuenta con esta enorme ayuda, por lo que se
tuvo que recurrir a otras técnicas de disefio como lo es el Load-Pull.

El transistor NE3210S01 es un HEMT de GaAs, una de sus caracteristicas es que
permite un voltaje maximo en su drenaje de 4V, por lo tanto, el disefio del
amplificador sera de baja potencia, pero que puede tener aplicaciones
interesantes en aplicaciones moviles. Se pretende obtener una potencia de salida
aproximada de +10 dBm vy eficiencias similares a las obtenidas con el transistor
CREE. La frecuencia seleccionada de operacion sera de 2 GHz, lo cual implica
proporcionar terminaciones armoénicas a la salida a 4 y 6 GHz a la salida del
transistor.

El disefio de este amplificador tuvo la ventaja de contar con la experiencia
aprendida en el primer disefio, por lo tanto, se hicieron modificaciones importantes
gue benefician al funcionamiento y desempefio del mismo. El disefio de las redes
de entrada se basa en el mismo principio del amplificador anterior, es decir se
realizard una red de salida que proporcione las terminaciones armonicas
necesarias para la operacion en clase F del transistor, de manera similar se
disefiara la red de entrada de tal forma que se obtenga la mayor transferencia de
potencia hacia el amplificador y una alta eficiencia. Asi mismo, se adicionaran
redes de polarizacién de entrada y de salida, y redes de estabilizacién para evitar
oscilaciones.

Load-Pull

El primer paso en el disefio de este amplificador fue realizar un Load-Pull con el fin
de determinar las impedancias 6ptimas que se deben presentar al amplificador y
obtener asi una alta eficiencia. La técnica de Load-Pull consta tipicamente de un
proceso de prueba y error, en el cual se hace un barrido de las impedancias en la
carta Smith mientras se monitorea la potencia de salida, la eficiencia y el PAE
(Power Added Efficiency) del amplificador, esto permite realizar contornos de PAE
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y de Potencia para seleccionar de manera mas conveniente el punto de operacion
del transistor.

Para llevar a cabo el Load-Pull en ADS se siguio el procedimiento presentado en
[91], el cual consta basicamente en desarrollar un “load tuner” ajustable en el cual
se pueda variar las impedancias de la fundamental, el segundo y el tercer
armonico, asi mismo se puede especificar una impedancia para la entrada de tal
forma que se obtenga la méaxima eficiencia.

Se realizé un barrido de la impedancia fundamental en la carta Smith como se
muestra en la figura 78.

rho

Mag_rho (0.000 to 0.900)

Figura 78.- Barrido de la carta Smith

Tras llevar a cabo el Load-Pull se pudieron trazar los contornos de potencia y de
PAE que se muestran en las imagenes 79 y 80. En ellas, se puede apreciar que el
punto de maxima PAE es de aprox. 75%, mientras que el punto de maxima
potencia es de aproximadamente 13 dBm. En la elaboracion de estos contornos
se barrieron también el segundo y tercer armonico, y la impedancia de entrada
hasta obtener la maxima eficiencia.
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Mag_rho=0.628
PAE_conts_forSmithCh=0.628 / 10.000

level=75.137, number=1

impedance = Z0 * (3.846 + j1.385)
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Figura 79.- Contornos de PAE
m2

Mag_rho=0.225
Pdel_conts_forSmithCh=0.225 / 102.524
level=13.364, number=1

impedance = Z0 * (0.827 + j0.383)

Pdel_conts_forSmithCh
—

\\—

Mag_rho (0.189 to 0.900)

Figura 80.- Contornos de Potencia de Salida (en dBm)
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Si se grafican los contornos de PAE y potencia de salida en una misma carta
Smith se pueden ver las intersecciones entre ellos, en la figura 82 se puede
observar que existe un marcador (m3) posicionado en un punto donde la PAE es
de 69 % y la potencia es aproximadamente 12 dBm, esta interseccion representa
un punto intermedio donde se consigue una buena PAE al mismo tiempo que una
alta potencia de salida.

m3
Mag_rho=0.340
PAE_conts_forSmithCh=0.340 / 20.00(
evel=69.137, number=1
mpedance = Z0 * (1.854 + j0.487)

c c N\
22 NN
2t N\
58 L
a0 zZ

e Zz7
I /?/
S< 7,
oo

Mag_rho (0.022 to 0.900)
Mag_rho (0.189 to 0.900)

Figura 81.- Interseccién de los contornos de potencia (en azul) y PAE (en rojo)

Red de acoplamiento de salida
El punto m3 en la figura 81 sera seleccionado para disefiar la red de acoplamiento
de salida, este punto representa la siguiente impedancia en la fundamental:

Zy = 92.7 + j24.4Q

O bien, expresada como coeficiente de reflexion:

[ =0.34 2 20°
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De manera similar, las impedancias obtenidas para el segundo y tercer armonico
son:

Z,=0+j140 Q
Z; =0—;200Q
O bien, expresadas como coeficientes de reflexion:
I, =1239.3°
I =1¢—281°

Utilizando estos valores se puede sintetizar una red de acoplamiento a la salida.
Una vez mas, se seleccion6 una red que divide el problema en partes, es decir,
constard de una seccion encargada de proveer el coeficiente de reflexion
requerido para el tercer armonico, otra seccion para el segundo armonico y por
altimo una seccién para proveer el coeficiente de reflexion de la fundamental.

Las secciones encargadas de proporcionar las terminaciones armonicas para el
tercer y segundo armonico constan de secciones de lineas de transmision y stubs
abiertos en derivacion con una longitud eléctrica de 90° para cada armoénico en
cuestion. Una vez mas, lo que se busca lograr con estos transformadores 1/4 es
mantener la impedancia en el borde de la carta Smith, mientras que las lineas
conectadas a estos transformadores proveen el angulo requerido para la
terminaciéon armoénica, logrando asi un coeficiente de reflexion cuya magnitud es la
unidad.

El paso siguiente consta de sintetizar la red de salida con las caracteristicas
deseadas, para ello, se siguié un procedimiento similar al realizado en el disefio
anterior, es decir se comenzd por parametrizar la longitud eléctrica de la linea de
transmision encargada de proporcionar la terminacion del tercer armdnico,
posteriormente se parametrizé la longitud eléctrica de la linea correspondiente al
segundo armoénico, y por ultimo se seleccionaron las longitudes de la linea y stub
correspondientes a la fundamental. Estas lineas se llevaron a cabo en microcinta,
sin embargo, existe una diferencia notable: en el disefio anterior tanto las lineas de
transmision como los stubs poseen una impedancia caracteristica de 50 (Q,
mientras que en el presente disefio se mantuvo la impedancia caracteristica de las
lineas en 50 Q, pero para los stubs se selecciond una impedancia caracteristica de
75 Q, esto con el propdsito de que los stubs fueran mas delgados, esto se debe a
la observacion realizada por el autor, que cuando el disefio en microcinta se
convierte a su equivalente en Momentum, se obtiene una mejor congruencia en
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los resultados al disminuir el tamafio de las discontinuidades causadas por los
stubs.

El sustrato seleccionado para llevar a cabo la construccion de las lineas en
microcinta fue el Rogers 4003C debido a sus bajas pérdidas y buenas
propiedades dieléctricas. Las caracteristicas principales de este sustrato se
muestran en la tabla 8.

Tabla 8.- Propiedades del Sustrato Rogers 4003C

Grosor del dieléctrico: 20 mil
Constante dieléctrica (¢): 3.55
Factor de disipacion (tan §): 0.0021
Grosor del conductor: 17 um de cobre electro depositado

En la red de acoplamiento de salida de este amplificador hay una diferencia
notable respecto al primer disefio, y esa es que, en lugar de colocar la red de
polarizacion posterior a la red de acoplamiento, se colocé en el mismo punto del
tercer stub (el que corresponde a la terminacién de la fundamental), una vez mas
se descubrié que al colocar la red de acoplamiento en esta posicion, se reduce su
interaccion con el resto de la red de acoplamiento. La red de acoplamiento se
muestra en la figura 82.

MCROSO

MLOC Cros1

MTEE_ADS TL43 Subst="MSub1"
Tee2 Subst="MSub1" W1=1.154810 mm
Subst="MSub1" W=0.552435 mm W2=0.2 mm
W1=1.156290 mm 1=11.831500 mm W3=1.154810 mm

W2=1.155370 mm

W4=0.552140 mm
W3=0.552889 mm

1 |
T 1 I | B 1 J
MLIN MLIN MTEE_ADS MLIN
TL6 TL7 Tee3 TL44
Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1"
W=1.156290 mm MLOC W=1.155370 mm W1=1.154810 mm W=1.154810 mm
L=TL6_L mm TL42 L=TL7_L mm W2=1.155370 mm L=TL44_L mm
Subst="MSub1" W3=0.552435 mm MLOC
W=0.552889 mm TL45
L=7.878980 mm Subst="MSub1"
W=0.552140 mm
L=TL45_L mm
VAR

VAR16
TL6_L=21.0539 {-1} {o}
TL7_L=13.6051 {0}
TL44_L=12.6453 {0}
TL45_L=37.6364 {o}

Figura 82.- Red de acoplamiento de salida
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Red de polarizacion de salida

La red de polarizacion a la salida es muy similar a la realizada en el primer disefio,
sin embargo, se encontrd que si se colocaban menos capacitores de desacople, la
diferencia era minima, por lo tanto, se seleccionaron capacitores de 1 pF,
6800 pFy 39 pF. La linea de transmision que se conecta directamente al punto del
tercer stub de la red de acoplamiento se seleccion6 una vez mas con una longitud
electrica de 90°, y para reducir la interaccion de esta red de polarizacion con la red
de acoplamiento, el ancho de la linea de alimentacién se seleccion6 de 200 um,
esto es permisible puesto que la potencia de salida es baja y no se requiere de
lineas anchas.

El voltaje de polarizacion sugerido por el fabricante es de 2 V, sin embargo, se
selecciond un voltaje de 1.9V para evitar que la onda de salida sobrepase los 4V
de amplitud, los cuales representan el voltaje maximo de ruptura establecido por el
fabricante del transistor. La figura 83 muestra esta red de polarizacién de salida.

V_DC
— SRC2
— Vdc=1.9V
s
EDC e \/IAGND e \/IAGND . \/|AGND
V4 V5 V6
Subst="MSu Subst="MSu Subst="MSub1"
D=15.0 um D=15.0 um D=15.0 um
| Probe T=0.15um T=0.15um T=0.15um
]9 IDC Rho=1.0 Rho=1.0 Rho=1.0
W=25.0 um W=25.0 um W=25.0 um
MLIN ) BCQIVEE: ¥ GRMT8 ¥ GRMm18
TL39 C30 c29 c28
Subst="MSub1" = = =
W=1 mm
L=27.21 mm
LE MSOBND_MDS
MSOBND MDS MLIN MLIN MLIN Bend3 i
Bendd TL38 TL37 TL36 Subst="MSub1
Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Wit PR
W=1 mm W=1 mm W=1 mm W=1 mm Taper3
L=5 mm L=1 mm L=1 mm Subst="MSub1"
W1=0.2 mm
W2=1 mm
ke mm
TL35
Subst="MSub1"
W=0.2 mm

L=11.488500 mm

Figura 83.- Red de polarizacion de salida
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Por altimo, se colocaron lineas de alimentacion y un capacitor de acoplamiento de
100 pF, las cuales se muestran en la figura 84.

GQM18
C31
PartNumber=GQM1885C1H101GB01
—{] )| -
! 7| | E—
MLIN MLIN
TL51 TL41
Subst="MSub1" Subst="MSub1"
W=1.154810 mm W=1.154810 mm
L=6 mm L=10 mm

Figura 84.- Lineas de alimentacion y capacitor de acoplamiento de salida

La red de salida completa se muestra en la figura 85, obsérvese que la red de
polarizacion se encuentra conectada en el mismo punto que el tercer stub.

L=5mm L=1mm L=1 mm

MLOC
EE_ADS TL43

Tee2 Subst="MSub1"

Subst="MSub1" W=0.552435 mm

W1=1.156290 mm L=11.831500 mm

W2=1.155370 mm

W4=0.552140 mm
W3=0.552889 mm

(o 1 I | 1

T T 1T |,

MLIN MLIN MTEE_ADS MLIN

L6 g Tee3 TLa4

Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1"

W=1.156290 mm MLOC W=1.155370 mm W1=1.154810 mm W=1.154810 mm

L=TL6_L mm TL42 L=TL7_Lmm W2=1.155370 mm L=TL44_L mm
Subst="MSub1" W3=0.552435 mm

MLOC
TLAS
Subst="MSub1"

W=0.552140 mm
L=TL45_L mm

W=0.552889 mm
L=7.878980 mm

AR
VAR16
TL6_L=21.0539 {-) {0}
TL7_L=13.6051 {0}
TL44_L=12.6453 {0}
TL45_L=37.6364 {0}

Figura 85.- Red de salida

Una vez completada la red en microcinta se traslado el disefio a Momentum, con
el proposito de realizar una simulacion de onda completa. Se afiadieron planos de
tierra para los capacitores de desacople y si incluyeron vias. La red de salida
completa se despliega en la figura 86, obsérvese que los stubs son mas delgados
que las lineas principales, debido a su mayor impedancia caracteristica, también

107



obsérvese que la linea de polarizacion es bastante delgada, disminuyendo las
discontinuidades.

Figura 86.- Red de salida en Momentum

Red de acoplamiento de entrada

La red de acoplamiento de entrada es una parte muy importante en los
amplificadores de potencia. A diferencia del disefio anterior, en esta ocasion
tampoco se cuenta con un modelo embebido que permita determinar la
impedancia que debe ser presentada a la entrada del transistor, para obtenerla se
recurrié al Load-Pull, la impedancia con la cual se obtuvo la mayor potencia y
eficiencia es la siguiente.

Z; =80+ 380 Q
O bien, expresada como coeficiente de reflexion
[} =09 214.4°

La arquitectura que se seleccioné para realizar la red de acoplamiento de entrada
es de doble stub con linea de transmision, una vez mas se optd por colocar la
linea de polarizacion en el punto del primer stub (el que se encuentra mas hacia la
izquierda) esto con el fin de perturbar en menor medida la red de acoplamiento, se

108



agregaron dos redes de estabilizacion y se optimizé la red completa para obtener
la maxima eficiencia y la potencia de salida deseada. El prototipo en microcinta de
la red de acoplamiento se muestra en la figura 87. Una vez mas se seleccion6 una
impedancia caracteristica de 50 Q para las lineas de transmision, mientras que
para los stubs se especific6 una impedancia caracteristica de 75 Q con el fin de
disminuir las discontinuidades y lograr una simulacion de onda completa en
Momentum que no varie mucho respecto a la simulacion hecha en el simulador
circuital de ADS.

MCROSO

Cros2
Subst="MSub1"
W1=1.154810 mm
W2=0.2 mm
W3=1.154810 mm

MLOC

TL83
Subst="MSub1"
W=0.552140 mm

W4=0.552140 mm L=TLi_3 mm
[ —
L 7
MLIN MTEE_ADS
TL79 Teed
Subst="MSub1" Subst="MSub1"
MLOC W=1.154810 mm  W1=1.154810 mm
TL84 L=TLi_2 mm W2=1.154810 mm
Subst="MSub1" - W3=0.552140 mm
W=0.552140 mm
L=TLi_1 mm
VAR

VAR17

TLi_1=38.8225 {0}
TLi_2=9.78451 {0}
TLi_3=38.3821 {0}

Figura 87.- Red de acoplamiento de entrada

Red de polarizacion de entrada

Se desarrollé la red de polarizacion de entrada, la cual es la encargada de
proporcionar el voltaje negativo a la compuerta del transistor. La red de
polarizacion a la entrada es muy similar a la red de polarizacion de salida, con la
notable diferencia que se incorpora una resistencia de 560 Q en serie con la linea
de alimentacion, la cual cumple las funciones de estabilizacion del transistor, v,
ademas, provee una trayectoria de mayor impedancia para la sefal de RF,
disminuyendo asi las posibilidades de inyectar una sefial de RF a la fuente de C.D.
El valor de esta resistencia fue seleccionado mediante una parametrizacion de su
valor, al mismo tiempo que se monitoreaba el factor de estabilidad del
amplificador.

La red de polarizacion de entrada se conect6 en el mismo punto que el primer stub
correspondiente a la red de acoplamiento. El colocar la red de polarizacién en este
punto reduce su interaccién con la red de acoplamiento.
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A la linea de alimentacion de C.D. se afiadieron capacitores de desacoplamiento
en derivacion, estos capacitores fungen como corto circuito para RF, mientras que
desde la perspectiva de C.D., estos capacitores son virtualmente circuitos
abiertos. Los capacitores seleccionados para la red de polarizacion de entrada son
los mismo que los que se utilizaron para la red de salida, es decir, se trata de
capacitores de 1 pF, 6800 pFy 39 pF.

El voltaje de polarizacion de C.D. de la compuerta se seleccioné en -0.8 V, con
base en mediciones experimentales se determiné que el voltaje de pinch-off del
transistor se encuentra entre -0.8 y -0.7V, polarizar el transistor en este valor
permite la operaciéon en modo clase B/F.

La red de polarizacion de entrada se muestra en la figura 88.

VIAGND VIAGND VIAGND

V13 V14 V15
Subst="MSul Subst="MSul Subst="MSub1"
D=15.0 um D=15.0 um D=15.0 um
T=0.15um T=0.15um T=0.15um

Rho=1.0 Rho=1.0 Rho=1.0

W=25.0 um W=25.0 um W=25.0 um
GQM18 GRM18 GRM18
C32 C36 C35

L L L

:I-— MSOBND_MDS
Bend5

MSOBND_MDS MLIN MLIN MLIN . .

Bends TL77 TL76 TL75 Su_bsl= MSub1

Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1" W=1mm

W=1 mm W=1 mm W=1 mm W=1 mm

L=5mm L=1mm L=1mm MTAPER

Taper6
[} Subst="MSub1"
W1=5 mm
W2=1 mm

L=2.5mm
MLIN

TL69
Subst="MSub1"
W=5 mm

L=6 mm

R

R2
R=560 Ohm

MLIN

TL68
Subst="MSub1"
W=5 mm

L=6 mm

MTAPER
Taper7
Subst="MSub1"
W1=0.2 mm
W2=5 mm
L=2.5mm

Figura 88.- Red de polarizacion de entrada
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Redes de estabilizacion a la entrada

Con el fin de estabilizar al transistor dentro y fuera de banda, se recurrié al uso de
dos redes de estabilizacion colocadas a la entrada del amplificador, la primera de
las redes consta de una resistencia en serie con la compuerta, mientras que la
segunda red consta de una resistencia en derivacion. La resistencia de
estabilizacion en serie se coloco practicamente a la entrada del amplificador, antes
de los capacitores de acoplamiento (DC Blocks), a partir de simulaciones se
determind que colocarlo en esta posicion incrementa la efectividad de la
resistencia sobre el factor de estabilidad. El valor de esta resistencia determinado
mediante simulaciones es de 3 (). La resistencia de estabilizacion en serie, junto
con sus lineas de alimentacion se muestran en la figura 89.

— ] ' ——VW ' |
I LI LI
MLIN MTAPER MLIN R MLIN
TL52 Taper8 TL88 R3 TL87
Subst="MSub1" Subst="MSub1" Subst="MSub1R=3 Ohm Subst="MSub1"
W=1.154810 mm W1=1.154810 mnmN=2 mm W=2 mm
L=10 mm W2=2 mm L=6 mm L=6 mm

L=2.5 mm

Figura 89.- Red de estabilizacion en serie con la entrada.

La siguiente red de estabilizacion consta de una resistencia de 110Q en derivacion
colocada cerca de la compuerta del transistor, en serie con esta resistencia se
encuentra un capacitor de desacoplamiento, cuyo objetivo es bloquear la
componente de directa para no reducir la eficiencia del amplificador al existir un
consumo indeseado de C.D. por parte de la resistencia. El valor de esta
resistencia fue seleccionado mediante su ajuste, mientras que se monitoreaba el
factor de estabilidad. La red de estabilizacion en derivacion se muestra en la figura
90.
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Figura 90.- Red de estabilizacion en derivacion
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Una vez que se colocaron todos estos elementos en la red de entrada, se optimizo

la red de acoplamiento de entrada con el fin de obtener una mayor

eficiencia y

potencia a la salida. La red completa se muestra en la figura 91.
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Al haber terminado las redes de entrada y de salida se llevé a cabo una simulacion
en Momentum de ADS. El amplificador completo en microcinta se muestra en la
figura 92.
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Figura 92.- Amplificador completo
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Resultados simulados

Con base en una rutina de optimizacion se determind que la sefial de entrada que
maximiza la PAE en el amplificador es de -2 dBm. Por tanto, se inyecto esta sefial
a la entrada del amplificador mientras que se monitoreaba la potencia de salida, la
ganancia y PAE del amplificador. Los resultados de estos datos se muestran en la
tabla 9.

Tabla 9 .- Resultados simulados

Eficiencia PAE Ganancia Potencia de Salida

74.7% 70 % 12 dB 10 dBm

El voltaje de ruptura en el drenaje del transistor se encuentra especificado por el
fabricante a 4V. En la figura 93 se puede observar la forma de onda del voltaje de
drenaje del transistor, es evidente que la onda no sobrepasa en ningiin momento
los 4V especificados por el fabricante.

ts(vDSp), V
N
|
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o
©
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time, nsec

Figura 93.- Voltaje de drenaje a fuente del transistor

La corriente de drenaje se muestra en la figura 94.
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Figura 94.- Corriente de drenaje a fuente

Las imagenes 95, 96 y 97 muestran los factores de estabilidad y el determinante
de la matriz de dispersion para el amplificador. Como se puede observar en estas
imagenes, el amplificador es incondicionalmente estable dentro y fuera de banda.
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Figura 95.- Factor de estabilidad p
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Figura 96.- Factor de estabilidad K
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Figura 97.-Determinante de la matriz de dispersion
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Capitulo IV:

Resultados
Experimentales
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En este capitulo se detallaran aspectos sobre la construccion del segundo disefio
de amplificador clase F presentado en el capitulo Ill, asi como los diferentes
resultados y mediciones experimentales obtenidos.

Medicién de las curvas 1V del transistor

Para comenzar, se llevaron a cabo mediciones de las curvas IV del transistor
NE3210S01, para ello se utilizé un “test fixture” que sirve para colocar el transistor
entre dos lineas de alimentacion, este se muestra en la figura 98.

‘ @ oomLUNE @) @Focus

oo @ so0mune Focus

(€)Focus
R
MAVES POWER TEST Jig

MADE IN CANADA PTJ- KU

Figura 98.- Test fixture para el transistor

A los extremos del test fixture se le conectan los bias tee’s, estos elementos sirven
para polarizar el drenaje y la compuerta del transistor, mientras que bloquean la
componente de directa de la via principal de RF. Después de los bias tee’s se
agregan cargas de 50 Q tanto a la entrada como a la salida, estas cargas evitan
gue el transistor sea inestable y comience a oscilar.

La figura 99 muestra todo el arreglo experimental, incluyendo las conexiones de la
fuente de poder.
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Figura 99.- Arreglo experimental para medir las curvas IV del transistor NE3210S01

A continuacion, se desarroll6 un codigo para controlar por medio del puerto GPIB
a la fuente de alimentacién, esta permite al usuario controlar el voltaje de cada
salida y simultaneamente medir la corriente. Con este programa, se hizo un
barrido del voltaje de drenaje para valores fijos de voltaje de compuerta a fuente.
Especificamente, el voltaje de drenaje a fuente se barrio de 0 a 3V (VDS), para
valores de voltaje de compuerta a fuente de -0.8 a 0 V en incrementos de 0.1V.
Mientras se hacen estos cambios de voltaje se mide simultaneamente la corriente
de drenaje a fuente (IDS). Con estos valores se pueden trazar curvas de corriente
contra voltaje de drenaje a fuente para diferentes valores de voltaje de compuerta
a fuente, dando como resultado las curvas |-V del transistor.

Las curvas obtenidas después de las mediciones se muestran en la figura 100.
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Figura 100.- Curvas |-V medidas

Asi mismo, se presentan en la figura 101 las curvas |-V simuladas en ADS
utilizando el modelo del transistor, obsérvese que la simulacion no modela
correctamente el comportamiento ascendente que existe por encima de 2 V de
voltaje de drenaje a fuente.
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0.05 Ves =0V
| Ves = —0.1V
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7 Vs = —0.2V
—  0.03—
%) i Ves = —0.3V
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'001 1T T T ‘ 1T T T ‘ 1T T T ‘ 1T T T ‘ 1T T T ‘ T 1T 1
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0

VDS

Figura 101.- Curvas |-V simuladas en ADS
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Construccion del sequndo amplificador clase F

El proceso utilizado para producir el circuito impreso del amplificador es la
fotolitografia. Para ello primero se deben de generar las mascaras del amplificador
las cuales serdn impresas en un acetato, la méscara debe ser en blanco y negro.
Para generar esta mascara se exportd el archivo Gerber desde ADS, para su
posterior conversion a archivo de imagen. Puesto que el fotoresina utilizada es
positiva, se imprimieron las mascaras en positivo. La figura 102 muestra el disefio
de la mascara.

A

—-¥ _
:

Figura 102.- Mascara utilizada para llevar a cabo el amplificador

Una vez gque se cuenta con las mascaras, se puede llevar a cabo el proceso de
fotolitografia adoptado y realizado por UNAMems. El primer paso consta en hacer
un rebaje del espesor del cobre mediante un ataque quimico utilizando peréxido
de hidrogeno, esto con el fin de que sea mas facil el ataque posterior al revelado.
En la figura 103 se muestra una fotografia mientras se realizaba el rebaje.
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Figura 103.- Rebaje de cobre mediante ataque quimico.

El siguiente paso consiste en depositar una pelicula delgada de fotoresina en
ambas caras del sustrato, esto se logra insertando la placa en un spinner, el cual,
se encarga de distribuir de manera mas homogénea la fotoresina sobre el cobre.
El spin coater se puede observar en la figura 104.

Figura 104.- Spin coater
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Una vez que se colocd la fotoresina se hornea la placa unos minutos para su
posterior exposicion a la luz UV.

El siguiente paso consta en recortar la mascara para colocarla sobre la placa.

Figura 105.- Recorte de mascara

Una vez que se coloc6 la mascara sobre la placa, se posiciona en la alineadora de
mascaras, en la cual, la fotoresina sera expuesta a la luz UV.

Figura 106.- Alineadora de mascaras
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Puesto que la el area del disefio es de 13cm x 9 cm, mientras que el area de
exposicion de la alineadora es de 10cm x 10cm, primero se tuvo que exponer una
parte de la placa, y luego exponer la parte restante. Esto es algo que no se habia
realizado previamente por parte del grupo de RF y Microondas de la UNAM, por lo
que el resultado era incierto. El tiempo total de exposicion fue de 120 segundos
dividido en dos periodos de 60s.

Al concluir este lapso se horned la placa durante 5 minutos y se aplicé un
revelador. Al revelarse la placa se podia observar el disefio del amplificador
grabado sobre el cobre. Posteriormente se atacé quimicamente durante 2 minutos
y 40 segundos hasta retirar todo el cobre excedente, obteniendo de manera
exitosa el circuito impreso que se muestra en la figura 107.

Figura 107.- Circuito Impreso

El siguiente paso consiste en la perforacion de todas las vias a tierra de la placa,
en total fueron 23 el nimero de vias. Habiendo concluido la perforacion, se retird
el remanente de fotoresina utilizando acetona.

El dltimo paso consta en soldar todos los componentes, se comenz6 por soldar
todos los alambres que van colocados en las vias, de tal forma de que se generen
las conexiones a tierra. Posteriormente, se soldaron los capacitores de
acoplamiento y los capacitores de desacoplamiento, seguido de las resistencias, el
transistor NE3210S01 y por ultimo los conectores SMA y los cables de
alimentacion. El amplificador terminado se muestra en la figura 108.
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Figura 108.- Amplificador Terminado

Mediciones

Se llevaron a cabo las mediciones del amplificador disefiado y construido, el
equipo utilizado para efectuar las mediciones se enumera a continuacion:

1. Fuente de poder Agilent 6705B

2. Medidor de potencia de dos canales Keysight N1914A con sensores
3. Fuente de sefial Rohde & Schwarz SMY02

4. Acopladores direccionales Andrew C-15-CPUS-N

La primera prueba consiste en determinar si el amplificador es estable o no, para
ello se colocan cargas de 50 Q a la entrada y a la salida del amplificador, mientras
gue con la fuente de poder se alimentan los circuitos de polarizacion de entrada y
de salida del amplificador. El objetivo es que no existan oscilaciones en estas
condiciones, para ello se monitorea el consumo de corriente de drenaje del
transistor, la cual debe ser de 0 A dada una polarizacién en modo Clase F. Tras
obtener resultados satisfactorios, se calibré el medidor de potencia y la fuente de
sefal, para ello, se inyectaron 0 dBm a 2 GHz al acoplador de entrada y se
observé que el canal A del medidor de potencia indicaba -15.8 dBm, se repitio el
proceso para el acoplador de salida y se observo que el canal B del medidor de
potencia indicaba -16.5 dBm, estos datos seran utilizados como factores de
correccion, los cuales deberan ser afiadidos a la potencia de entrada y salida
medidas, debido a que la salida acoplada se encuentra atenuada.
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Una vez calibrado el medidor de potencia, se montd la cama experimental para
realizar las mediciones de potencia de entrada y de salida del amplificador.

Se conect6 la fuente de sefial a la entrada de un acoplador direccional, la salida se
conectd directamente a la entrada del amplificador, mientras que la salida
acoplada se conect6 al sensor del canal A del medidor de potencia, este sensor
nos indicara la potencia que esta entrando al amplificador. La salida del
amplificador se conect6 a otro acoplador direccional, la salida de dicho acoplador
se conecté a una carga de 50 Q, mientras que la salida acoplada se conecto al
sensor del canal B del medidor de potencia, el cual nos indicara la potencia de
salida del amplificador. Por ultimo, se conecté una de las salidas de la fuente de
poder al circuito de polarizacion de entrada, y otra salida de la fuente se conecto al
circuito de polarizacion de salida del amplificador.

El flujo de sefial se ejemplifica en la figura 109.

Fuente de
C.D.
Acoplador Acoplador
Direccional Direccional
.
(") > R=50 Ohm
S <
Medidor de
Potencia

Figura 109.- Diagrama de flujo para la medicion del amplificador
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Las figuras 110 y 111 muestran el arreglo experimental mencionado

S R L

wev

Figura 110.- Arreglo experimental

Figura 111.- Acercamiento del arreglo experimental, al centro se aprecia el amplificador, a la derecha el
circuito de entrada y a la izquierda el circuito de salida

Una vez que se realizdé el montaje anterior, se polarizd el amplificador, para el
circuito de entrada se utilizaron -0.8 V, mientras que para el circuito de
polarizacion de salida se aplicaron 1.9V.
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Posteriormente, se inyecté una sefial de entrada de -2 dBm y 2 GHz. utilizando la
fuente de sefal. Simultaneamente se monitored la potencia de entrada y de salida,

Figura 112.- Potencia de entrada (arriba) y de salida (abajo)

A partir de la figura 112 se puede observar que la potencia de entrada medida es
de -17.45 dBm, pero hay que afadir el factor de correccion de 15.8 dBm, lo que
resulta en una potencia de entrada de -1.65 dBm. Lo mismo sucede con la
potencia de salida la cual es -8.53 dBm, mas el factor de correccion de 16.5 dBm,
lo que resulta en una potencia de salida de 7.97 dBm.

La corriente de C.D. del canal 4 de la fuente de poder (IDS) indic6 4.5 mA, ésta se
muestra en la figura 113.

0.000 vV
0.000 A

007 |V
0.0800 A

-001V 1.8006 V
0.000 A 4.5 mA

010 |V
0.0800 A

Figura 113.- Voltaje y Corriente de Drenaje (Canal 4)
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Al terminar las mediciones se realiz0 una experimentacion del punto de
polarizacion del transistor, para ello se ajusté el voltaje de drenaje a fuente de
1.6V, mientras que el voltaje de compuerta se mantuvo en -0.8 V.

De igual forma, se puede observar en la figura 114, que la potencia de entrada es
-17.3 dBm, la cual aplicando el factor de correccién resulta en -1.5 dBm, mientras
gue la potencia de salida es -9.16 dB, lo que representa una salida de 7.34 dBm.

Figura 114.- Potencia de entrada (arriba) y salida (abajo) con el nuevo punto de polarizacion

Mientras que la corriente de C.D. de drenaje se registré en 4.2 mA, ésta se
muestra en la figura 115.

-0001V)}
0000 A
0w v

- nuunn:

Figura 115.- Voltaje y corriente de drenaje (canal 4)
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Interpretacion de los resultados

Los resultados obtenidos para la primera medicion se despliegan en la tabla 10.

Tabla 10.- Resumen de valores para la primera medicion

Voltaje de Drenaje a Fuente 19V

Voltaje de Compuerta a Fuente -0.8V
Corriente de C.D. de Drenaje 4.5 mA
Potencia de entrada -1.7 dBm

Potencia de salida 8 dBm
Potencia de C.D. consumida por el Amp. 8.6 mwW

Con los valores anteriores se puede calcular distintos parametros tales como la
eficiencia la PAE y la ganancia, los cuales se muestran en la tabla 11.

Tabla 11.- Eficiencia, ganancia y PAE medidos (primera medicién)

Eficiencia 73.3%
PAE 65.3%
Ganancia 9.6 dB

Contrastando estos valores con los resultados simulados de la tabla 12.

Tabla 12.- Eficiencia, ganancia, PAE y Potencia de salida simulados

Eficiencia 74.7 %

PAE 70 %

Ganancia 12 dB
Potencia de Salida 10 dBm

Se puede observar que la potencia de salida es menor a la simulada por 2.06
dBm, la ganancia es menor respecto a la simulada por 2.41 dB, mientras que la
eficiencia es menor por 1.38% y la PAE es menor por 4.71%.

Para el otro punto de polarizacion se obtienen los datos de la tabla 13

Tabla 13.- Resumen de valores para la segunda medicion

Voltaje de Drenaje a Fuente 16V
Voltaje de Compuerta a Fuente -0.8V
Corriente de C.D. de Drenaje 4.2 mA
Potencia de entrada -1.5dBm
Potencia de salida 7.3 dBm
Potencia de C.D. consumida por el Amp. 6.7 mW
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Los datos de la tabla 14 hacen evidente el hecho de que la potencia y la ganancia
es aun menor en este punto de polarizacion, sin embargo, vale la pena analizar la
eficiencia y la PAE, los cuales se muestran en la tabla 14.

Tabla 14.- Eficiencia, PAE y ganancia (segunda medicion)

Eficiencia 80.7%
PAE 70.12%
Ganancia 8.84 dB

Lo primero que salta a la vista es el hecho que la eficiencia es casi 6% mayor a la
reportada en la tabla 12, la PAE también es ligeramente mayor. Por lo tanto, se
puede seleccionar este segundo punto de polarizacion si se desea una mayor
eficiencia, teniendo en mente que también resulta en una disminucién de la
potencia de salida y la ganancia.
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Conclusiones

Se realiz6 un estudio de los distintos tipos de amplificadores, para ello se realizo
una investigacion del estado del arte, la cual revel6 los parametros de interés de
los amplificadores realizados hasta el momento. Posteriormente, se presento el
marco tedrico donde se plantearon las bases requeridas para el desarrollo de esta
tesis. Aqui se discutieron los modelos de los transistores, asi como los diferentes
amplificadores de potencia.

Con los conocimientos obtenidos, se desarrollaron dos disefios de amplificadores
clase F, para los cuales, se detallaron las partes principales que los componen, asi
como el proceso que se sigui6 para llevarlos a cabo, comenzando desde la red de
acoplamiento de salida, de entrada, asi como las redes de estabilizacion vy
polarizacion. Con base en esto, se obtuvieron resultados simulados, los cuales,
presentan parametros comparables con aquellos amplificadores presentados en el
estado del arte.

De los amplificadores disefiados se realizd la comprobaciéon de uno de ellos
mediante la fabricacion y caracterizacion del mismo. Se realizaron mediciones
experimentales tanto del transistor asi como del amplificador mismo.

Trabajo a futuro

La ciencia de amplificadores se encuentra en crecimiento, por eso resulta de vital
importancia el innovar en los disefios, produciendo amplificadores cada vez mas
eficientes a menor costo. Al momento de la escritura de esta Tesis, los
amplificadores compuestos tales como el Doherty y Chireix se encuentran
llamando cada vez mas la atencion de los disefiadores, por lo tanto, se propone
como trabajo a futuro, el incorporar amplificadores como el Clase F, en
arquitecturas compuestas, que permitan obtener altos niveles de eficiencia, aun
cuando el nivel de sefial de entrada no es optimo. Esto permitira descubrir
distintas posibilidades de disefio, que permitan un menor consumo de energia en
una industria electronica cada vez mas demandante.
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