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Introduccion

En este capitulo se realiza una breve introduccién que describe la importancia
de la eficiencia del convertidor en multitud de aplicaciones.



1.1 Importancia del compromiso Linealidad-Eficiencia en
Transmision Inalambrica

Las necesidades a la hora de transmitir estdn cambiando a pasos agigantados
en los ultimos aios, lo cual requiere la busqueda de sistemas mas eficientes con una
respuesta transitoria mas rapida.

Una parte fundamental del dispositivo inaldmbrico es el transmisor. En los
sistemas de transmision de RF, el mayor consumo recae en los amplificadores de
potencia, alrededor del 70%. En el caso de una estacion base es tan importante la
eficiencia que aproximadamente la mitad del gasto de energia correspondiente al
transmisor (alrededor del 25% del total), se debe a la mala eficiencia del amplificador
de potencia, por tanto es clave realizar una amplificacion de RF lo mas eficiente
posible.

Se estudiaran distintos tipos de arquitectura de transmisor, centrandonos en la
arquitectura del Transmisor Polar, ya que éste logra un buen compromiso linealidad-
eficiencia, cumpliendo los criterios de amplificacién y tasas de transmisién de datos
requeridas en transmisién inaldambrica.

Para ello se explicaradn distintas técnicas como el seguimiento de la envolvente
“Envelope Tracking” (ET), eliminacidon y restauracion de la envolvente “Envelope
Elimination and Restoration” (EER) o incluso un hibrido de ellas dos. Estas técnicas
aplicadas sobre un Transmisor Polar se pueden lograr con la implementacién de un
convertidor DC/DC sobre su arquitectura.

Una de las claves del trabajo es la eleccion del transitor ya que un
funcionamiento eficiente del mismo supone uno de los condicionantes mas
importantes, maximizar la autonomia de los terminales de usuario y reducir los gastos
relacionados al elevado consumo de potencia de las estaciones base, que conlleva, no
solo razones econdmicas, sino también medioambientales, a la necesidad de utilizar
una arquitectura eficiente como es la del transmisor polar, tal y como se presenta en
[1] y [2], evitando el uso del amplificador lineal poco eficiente.



1.2 Objetivos

En este proyecto, tomando como base resultados previos en el disefio de
convertidores doble clase E (clase E®), se abordara el disefio, implementacién vy
caracterizacion de un convertidor resonante en la banda de 900 MHz haciendo uso de
la tecnologia E-pHEMT de Avago Technologies. Usando un modelo simple del transistor
como conmutador, extraido a partir de medidas en pinch-off y la zona lineal, se
estimardn las condiciones éptimas de terminacién en drenador para los transistores
del inversor y el rectificador sincrono. Sobre esa base, se disefiard y ajustard una red
CLC con condensadores y una bobina autoresonante de alto factor de calidad, que
servird de interconexion entre los mismos y que dard como resultado valores de
eficiencia, superiores a la implementacién independiente del inversor y rectificador. Se
procederd entonces a la implementacion del convertidor, en el que se incluirdn
ademas redes de adaptacion para los terminales de puerta asi como vias para aplicar la
tensién de entrada y extraer la de salida del convertidor. Se realizaran campafias de
caracterizacion de los perfiles de tensién de salida y eficiencia con la frecuencia, la
resistencia de carga y la tensidn de entrada. Se persigue como objetivo alcanzar
prestaciones en eficiencia de al menos 70%, asi como explorar las potencialidades de
la mencionada tecnologia de cara a su uso futuro en moduladores de envolvente.

1.3 Estructura de la Memoria

La presente memoria sigue una organizacion por capitulos, los cuales se
describen brevemente a continuacién.

En este primer capitulo se realiza una pequefia introduccién de los temas sobre
los que va a tratar el proyecto, ademas se explican los objetivos a los que se quiere
llegar una vez acabado el trabajo y se da una breve explicacién de cual es la motivacién
del proyecto.

En el segundo capitulo se presentan las arquitecturas del transmisor cartesiano
y del transmisor polar, y se describen las no linealidades de este ultimo. Adema3s, se
ofrece una vision general de las técnicas de linealizacién de amplificadores de
potencia.

En el tercer capitulo se describen las caracteristicas de los amplificadores de
potencia, centrandose en las topologia de clase E. Se incluiran ademas los detalles del
convertidor DC/DC y la aplicacion de los dispositivos de tecnologia E-pHEMT en este
tipo de sistemas.



En el cuarto capitulo se expone el disefio del convertidor DC/DC clase E,
caracterizando el transistor utilizado, para después disefiar y caracterizar el inversor, el
rectificador, y su implementacion sincrona gracias al disefio de la red de interconexién,
dando lugar al convertidor DC/DC sincrono. A partir de estos disefios y
caracterizaciones se podra estimar que resultados se pueden obtener a la hora de su
implementacion.

En el quinto capitulo se explica el proceso de construcciéon del convertidor
DC/DC. Se detallardn los pasos realizados desde la realizacion del layout hasta su
implementacidn fisica final, asi como todos los detalles de las redes y componentes
utilizados. Se podran estudiar las diferencias del modelo fisico frente al ideal y se
tomardn medidas para solventar estas diferencias. Finalmente se describiran todas las
medidas realizadas con el convertidor y se obtendra su respuesta a distintas sefiales de
entrada.

Por ultimo, en el sexto capitulo se extraen las conclusiones mas importantes a
partir de la realizacién de este proyecto, asi como las lineas futuras en las que se
puede seguir investigando partiendo del trabajo realizado.

1.4 Referencias

[1] J. A. Garcia, C. Fager, A. Zhu, ]. C. Pedro, P. Cabral, P. Colantonio, “Emerging
Wireless Transmitter Architectures”, TARGET-2007-11-27-WP232-D-D.2-3.0,
Noviembre 2007

[2] L. R. Kahn, “Single-Sideband Transmission by Envelope Elimination and
Restoration”, Proc. IRE, vol. 40, no. 7, pp. 803-806, Julio 1952.



Fundamentos del transmisor
cartesiano y polar

El propdsito de este capitulo sera proporcionar al lector unas pequefias
pinceladas dentro del ambito de la transmision inaldambrica gracias a las arquitecturas
del transmisor polar y cartesiano, situdndonos en el contexto de ddénde ird ubicado el
proyecto fin de carrera.

El capitulo comienza mencionando el transmisor cartesiano y el transmisor
polar. Para después continuar con una breve descripcién de algunas técnicas de
linealizacién de amplificadores de potencia en RF.
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2.1 Transmisor Cartesiano

En los sistemas de radiocomunicaciones se debe transmitir a frecuencias muy
determinadas, y debido a este requerimiento se emplea la transmisién paso banda.

Una representacidon banda base de las sefiales paso banda es la cartesiana,
componentes en fase y cuadratura. Esta arquitectura se utiliza tradicionalmente para
transmitir en radiofrecuencia. En este esquema de transmisién, que se muestra en la
Figura 2.1, las componentes en fase y cuadratura de la sefial a transmitir modulan
respectivamente a las componentes en fase y cuadratura de la senal portadora.
Después, las dos sefiales moduladas se combinan formando la sefial a transmitir, que
es procesada por un amplificador de potencia de RF tedéricamente lineal, y poco
eficiente, y enviada por la antena.
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Figura 2.1. Arquitectura del transmisor cartesiano

La sefial de salida se representa en funcién de sus componentes en fase y en
cuadratura como se indica en la siguiente expresién:

x(t) = x;(t) - cos(w - t) — x4(t) - sen(w, - t) (2.1)

Esta arquitectura no alcanza el compromiso de linealidad con alta eficiencia al
gue se llega con otras arquitecturas alternativas como la del Transmisor Polar, la cual
se pasa a estudiar a continuacién por ser mas adecuada para los sistemas inalambricos
actuales.
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2.2 Transmisor Polar

2.2.1 Arquitectura del Transmisor Polar

El transmisor con arquitectura polar, mostrado en la figura 2.2, se basa en el
concepto de Eliminacion y Restauracién de Envolvente (EER), propuesto por Kahn en
1952 [1], y ademds integra avances recientes en procesado digital de la sefial.
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Figura 2.2. Arquitectura del transmisor polar

Se basa en la representacion de la sefial paso banda a transmitir en funcién de
sus componentes de amplitud y fase, que son sefiales paso bajo, como se expresa a
continuacion.

x(t) = x4 (t) - cos(w, - t + xpy (t)) (2.2)

La idea del transmisor polar es sustituir el modulador I/Q del transmisor
cartesiano tradicional, por un modulador AM/PM polar. De este modo, se tratan de
forma independiente las componentes de amplitud y fase, x4,/ (t) y xpp (t) de la
envolvente compleja de la sefial de comunicaciones, hasta que son combinadas en el
amplificador de potencia RF.

Este amplificador es un dispositivo de conmutacién que opera en modo
altamente eficiente, como un clase E. Para asegurar un uso 6ptimo de la potencia, la
rama encargada de la modulacion AM debe realizar también una amplificacién
conmutada, como es la clase S, por ejemplo.
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La componente de fase se transforma en una sefial de envolvente constante
xpy (t), la cual no tiene variaciones de amplitud y por tanto puede funcionar como
excitacion del amplificador de potencia de alta eficiencia.

La componente de amplitud x,4,,(t) atraviesa un amplificador de clase S y un
filtro de reconstruccién, que la da un cierto retraso, y después modula dindmicamente
la tensidn de polarizacion en drenador del amplificador clase E.

La sefial de salida contiene entonces informacion de amplitud y fase.

2.2.2 Transmisor EER Inicial

El transmisor propuesto inicialmente por Kahn, cuyo esquema general se
muestra en la Figura 2.3, elimina la envolvente de la sefial mediante un limitador,
obteniendo asi una portadora modulada en fase con amplitud constante. Esta
componente es amplificada hasta el nivel de potencia deseado mediante un
amplificador clase C.

Simultdneamente, detecta la envolvente, obteniendo la componente de
amplitud, y la amplifica con un amplificador de potencia de audio frecuencia. Esta
ultima componente modula de nuevo a la componente modulada en fase vy
amplificada, resultando en una copia amplificada de la seial de entrada.

En una implementacion moderna, tanto la envolvente como la portadora
modulada en fase son generadas por un Procesador Digital de Sefial (DSP).

Componenie de
amplitud ]
’ Amplificador
Detector de . _
de Audio
AM )
Frecuencia
Generador
8 de banda
lateral Unica
Amplificador
mi i Etapa de
—
==/ Limitador de Potencia FHapade
Componente con Clase C
modulacion de
fase

Figura 2.3.. Arquitectura del transmisor polar
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2.2.3 No ldealidades del Transmisor Polar

Idealmente, el transmisor polar seria capaz de ofrecer una eficiencia en
potencia del 100% estando libre de distorsion pero, en la realidad, el gran potencial de
esta arquitectura estd limitado por la presencia de una serie de no idealidades que
provocan distorsién no lineal.

Las no idealidades mas significativas, pero también mds faciles de controlar,
son aquellas que aparecen a nivel de sistema, debidas a la propia arquitectura.

También es de destacar el papel de las no linealidades de amplitud y fase en la
etapa de modulacion, el amplificador conmutado de alta eficiencia.

2.2.3.1 Mecanismos Lineales de Distorsion: No idealidades debidas a la
Arquitectura del sistema

e Retraso diferencial entre las ramas de AM y PM.
e Ancho de banda finito del filtro reconstructor de la rama AM

El retraso que se produce entre la componente moduladora de amplitud y la
portadora de RF modulada en fase fue anteriormente tratado en [2], considerandolo
como fijo e independiente de la frecuencia de la envolvente banda base.

Del mismo modo, el ancho de banda finito del modulador fue también tratado de
un modo aproximado, asumiendo un filtro de reconstruccidn ideal [3].

Los fendmenos anteriores son procesos lineales, pero pueden causar distorsiéon no
lineal, ya que, tanto la generacién de las componentes AM y PM en el DSP del
transmisor polar, como su recombinacion en el amplificador de potencia, son ambos
procesos no lineales.

Sin embargo, Raab también reconocid la existencia de otras fuentes de distorsidon
asociadas al estado de modulacion, las caracteristicas VDD-AM y VDD-PM del
amplificador de potencia.

14



2.2.3.2 Mecanismos No Lineales de Distorsion: No idealidades debidas
a la Etapa de Modulacion

e Conversion Vpp(t) — yau (t) no lineal.
e Modulacién parasita Vpp(t) — ypu (t).

La distorsién causada en la etapa de modulacidn es debida a las no linealidades de
las caracteristicas Vpp-AM y Vp-PM del amplificador de potencia.

Un amplificador de potencia en modo conmutado tiene una conversién Vpj (t) —
Yam(t) no lineal, denotada por una ligera compresiéon de la caracteristica Vpp(t) —
Yam (t) en niveles altos de Vpp.

Ademds, en niveles bajos de Vpp, presenta un fendmeno denominado
feedthrough, que se caracteriza por la presencia de nivel de salida de RF cuando la
tensién de polarizacién es nula. Este fendmeno también provoca una modulacion

parasita vpp (t) — ypu (t).

2.4 Influencia de la Rama AM en la Eficiencia del
Transmisor Polar

Uno de los cuellos de botella para mejorar la eficiencia de un transistor polar es
la rama superior, la que aplica al amplificador de RF la sefial moduladora.
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Figura 2.4.. Topologia del transmisor polar destacando la rama AM

La eficiencia del transmisor polar viene dada por el producto de la eficiencia de
la rama AM y la del amplificador de RF. Se sabe que en el amplificador de RF podemos
obtener en torno al 80% de eficiencia, el problema es conseguir una eficiencia alta en
la red de AM. Podria mejorar de manera considerable empleando un amplificador de
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envolvente de alta eficiencia, como el amplificador lineal asistido por conmutacién,
gue presenta una eficiencia en torno al 80%. Si se usase este circuito se llegaria a
alcanzar un excelente nivel de eficiencia total, en torno al 60% [4].

Existen dos tipos de soluciones que se han propuesto para implementar el
amplificador de envolvente: el convertidor reductor DC/DC o amplificador clase S
tradicional y el amplificador lineal asistido por conmutacion.

El amplificador lineal asistido por conmutacién permite solventar el problema
para condiciones de gran ancho de banda, aprovechando el hecho de que la mayor
parte de la energia se concentra a muy bajas frecuencias. En la figura 2.5 se muestra
un diagrama simplificado de dicha estructura.

Hysteresis
comparator

Voo(t)

Phase modulated
RF input signal

Figura 2.5.. Amplificador lineal asistido por conmutacion
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Esta topologia se basa en la combinacion de una etapa lineal de amplificacion
de tensién de banda ancha con una etapa de corriente en modo conmutado de alta
eficiencia, usando un lazo de realimentacién (control de realimentacién de corriente
mediante un comparador de histéresis). Se trata de una configuracién con divisién de
banda, donde el contenido de potencia en DCy a bajas frecuencias le proporciona una
fuente conmutada de alta eficiencia, mientras que la potencia a alta frecuencia es
suministrada por una fuente de alta fidelidad.

Para soluciones banda estrecha se han empleado los convertidores DC/DC
conmutados con excelentes resultados en eficiencia (tanto usando modulacién sigma-
delta como modulacién por anchura de pulso, PWM).

La figura 2.6 muestra una posible implementacion del convertidor DC/DC
integrado en la arquitectura del transmisor polar. Estd compuesto de dos partes que
realizan el cambio de sefial de entrada de DC a sefial de salida de RF, para
posteriormente detectarla, obteniendo a la salida del convertidor la sefal de amplitud
amplificada. Esta implementacion sera la desarrollada a lo largo del proyecto.
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Figura 2.6.. Posible topologia para el transistor polar E*
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2.5 Mejora de la Eficiencia del Transmisor Polar con el
Uso de Transistores E-pHEMT

Uno de los factores clave en el disefio de un dispositivo de alta eficiencia, son
los componentes utilizados y, en concreto, el tipo de transistor a utilizar. En el
mercado se encuentran transistores fabricados de silicio, arseniuro de galio (GaAs) ,
nitruro de galio GaN HEMT (High Electron Mobility Transistor), entre otros.

Los requisitos actuales en la reduccion del consumo de energia y reduccion del
volumen en sistemas de electronica de potencia requieren dispositivos
semiconductores con mejora en potencia disipada y frecuencia de conmutacién mas
alta. Aunque los dispositivos de silicio hayan estado desempefiando el papel principal
como dispositivo activo en la electréonica de potencia hasta ahora, el limite del uso de
este material parece cercano, lo que implica que los dispositivos con nuevos materiales
deben estar preparados para los requisitos de alto rendimiento del futuro.

Los dispositivos de la tecnologia E-pHEMT [5] de Avago proporcionan una gran
velocidad de conmutacién pudiendo trabajar desde 450 MHz hasta 6 GHz. Este trabajo
muestra que el estado del arte del E-pHEMT tiene ya caracteristicas superiores a las
del silicio cuando se manipulan niveles bajos de tensién y potencia.

Los semiconductores de tecnologia E-pHEMT son en la actualidad uno de los
materiales mds prometedores en el campo de los transistores de efecto de campo para
aplicaciones de alta frecuencia y bajo nivel de ruido.
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Fundamentos del amplificador
conmutado clase E y del convertidor
DC/DC

A continuacién se exponen detalladamente los fundamentos tedricos que
describen el funcionamiento de un amplificador clase E, asi como una descripcion
tedrica del convertidor DC/DC.

Estos desarrollos tedricos nos proporcionan las ecuaciones que posteriormente
utilizaremos para el disefio tanto del amplificador como del convertidor estudiados en
este proyecto.
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3.1 Caracteristicas de los amplificadores

3.1.1 Introduccion a los Amplificadores

Como hemos visto en el capitulo anterior, en la etapa de modulacién de un
transmisor polar se utiliza un amplificador de de alta eficiencia.

Los amplificadores proporcionan ganancia en tension y ganancia en corriente.
Su principal funcién es convertir la potencia de DC en potencia de RF y amplificar la
sefial de RF de entrada, como se muestra en la figura 3.1:

Pout RF

Figura 3..1 Potencias en un amplificador de RF

3.1.1.1 Parametros significativos de los Amplificadores y
Convertidores DC/DC

Eficiencia.

La eficiencia de este proceso de amplificacién se puede expresar en varios
términos:

e Eficiencia de drenador (nD)
e Eficiencia de potencia afiadida (PAE).
e Eficiencia total (n).

La eficiencia en drenador, también conocida como eficiencia de conversién DC-
RF, representa en qué medida la potencia de DC se convierte en potencia de salida de
RF. Se puede obtener con la siguiente expresién:

PoutRF (3.1)

PinDC

p =
La eficiencia de potencia afadida (PAE, Power-Added Efficiency) considera

ademas la ganancia del amplificador, definiendo la eficiencia como la diferencia de
potencia de RF entre la salida y la entrada dividida entre la potencia de DC:
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P P PoutRF'(l_ TInRE ) P 1 1

outRF~FinRF __ PoutRF/ __ FoutRF — . P

PAE P; P; P; (1 E) " (1 G) (3.2)
inDC inDC inDC

e Silaganancia es elevada PAE=7.
e Sila ganancia es pequeia, la PAE seria bastante inferior a 7.
e En condiciones de operacidn con G<1, la PAE <0.

Segun el principio de conservacion de la energia, la diferencia (PDC+PIN)-POUT
tiene que aparecer como potencia eléctrica entregada a la carga en los armdnicos o
potencia disipada en forma de calor.

Pinrr + Pinbc = Poutrr + Pais

Segln esta ecuacién:

PoutRF = Pinkr _ Pinpc — Pais 1 Pais (3.3)

l:)inDC l:)inDC l:,inDC

PAE =

Para maximizar la PAE debemos reducir la potencia disipada. Con ello, la
mejora en la eficiencia del amplificador se traduce no solo en disminucién del consumo
sino también en la relajacidn de los requisitos de ventilacién.

Finalmente, la eficiencia completa compara la potencia total recibida por el
amplificador (RF+DC) con la potencial total entregada a la salida. Se expresa de la

siguiente manera:

Poutrr _ Mp (3.4)
Pinrr + Pinpc %3 +1

'r]:
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Linealidad.

La linealidad de un amplificador da una idea de la capacidad del dispositivo
para reproducir correctamente en la salida la amplitud y la fase de la sefial de entrada.

Es decir, el dispositivo es lineal a la frecuencia de trabajo si la amplitud de la
sefial de salida varia linealmente con la amplitud de la sefial de entrada, y ademas, la

diferencia entre la fase de la seiial de salida y la de la sefal de entrada permanece
constante.

Cuando el dispositivo es no lineal, la sefal de salida aparece distorsionada: la
amplitud de salida se comprime vy la fase deja de ser constante.

La linealidad es funcién de la porcién de tiempo que el amplificador permanece
en la regién de funcionamiento lineal, en que la corriente a la salida es proporcional a
la tensién de entrada es la regién de saturacién mostrada en la figura 3.2:

lds §
A 5 ,
£ ;
g : Vgs = 0
Region de
Saturacion
4,___,,,“_‘__”___‘_“,,,,,)fgs=Vp
= Vds

Regién de Corte

Figura 3.2. Curvas caracteristicas I-V de un transistor FET

La no linealidad de la amplitud suele provocar mayor distorsién que la variacién
de fase. El comportamiento no lineal provocado por la compresidn de la ganancia se da
cuando la amplitud de la sefial de entrada al amplificador es tan grande que satura al
dispositivo. La variacidn de la fase de la sefial de salida también es funcion del grado de
saturacion. Por lo tanto, la distorsién de la sefial es mas significativa a medida que el
amplificador se aproxima a la zona de funcionamiento en saturacién.

En la figura 3.3 podemos observar la variacidon de la ganancia de compresion y
de la fase en funcién de la potencia de entrada:
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Pout q)out
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Region de

Saturacion Region de
Saturacion

Regian Lingal Region Lineal

R

»Pin —Pin

Figura 3.3. Compresién de ganancia y variacién de fase debidas a la saturacion de un amplificador de
potencia

Para obtener una amplificaciéon lineal, el nivel pico de potencia debe
mantenerse dentro de la regién lineal de la caracteristica entrada- salida del
amplificador, y evitar asi los efectos no deseados debido a las no linealidades. En
consecuencia si se pretende una amplificacién lineal, la opcion mds comun consiste en
trabajar lejos del punto de compresién y en consecuencia la eficiencia del amplificador
de potencia disminuye.

Cuando se amplifican senales de amplitud constante no influye la no linealidad
del amplificador de potencia. Esto es debido a que la saturacion del amplificador es
funcién de la amplitud de la sefial de entrada, por lo que, si ésta se mantiene
constante, la saturacién también se produce a un nivel constante y la ganancia del
amplificador no varia.

3.1.1.2 Comportamiento No Lineal del Amplificador

El amplificador de potencia cuando trabaja en zonas de alta eficiencia
energética, es decir, cerca del punto de compresion, se comporta como un dispositivo
altamente no lineal. La no linealidad del amplificador de potencia provoca distorsién
en la sefial de salida.

Un modelo simplificado del amplificador de potencia, sin tener en cuenta
efectos de memoria, relaciona la seflal de salida con la de entrada a través de un
polinomio de grado N como muestra la ecuacion siguiente:

Vout(® = Gy - Vin () + Ky - V& + k3 - Vi3 4+ -+ + ky - VR (D) (3.5)
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Se consideran Unicamente los tres primeros términos, el primero corresponde
al término lineal de ganancia por la entrada. El segundo término es proporcional al
cuadrado de la tensién de entrada y provoca la distorsion armdnica de segundo orden.
El tercer término, que es proporcional al cubo de la tensidén de entrada, es la causa de
la distorsion de intermodulacién o de tercer orden.

En la sefial de salida tendremos arménicos y productos de intermodulacion no
deseados debidos, por ejemplo, a los efectos no lineales de los términos segundo y
tercer orden del polinomio. Pueden identificarse componentes en banda y fuera de la
banda de frecuencias de la sefial original, como la distorsién armdnica de 22 y 3er
ordeny la distorsidon de intermodulacién de 22 y 3er orden.

La distorsion armodnica puede eliminarse mediante filtrado, pero no ocurre asi
con la distorsion producida por los productos de intermodulacién en banda, ya que las
frecuencias aparecen demasiado cerca de las frecuencias de la sefal.

3.1.2 Amplificador Clase E

Los amplificadores de potencia se dividen en diferentes clases en funcion del
punto de operacion del dispositivo dentro de la recta de carga dinamica. La eleccion de
este punto causa que el dispositivo activo no esté, necesariamente, conduciendo
durante el ciclo completo de una sefial sinusoidal. De hecho, sélo lo hace en los
denominados clase A. En el resto, sélo conduce durante un niumero determinado de
grados del ciclo de la sefal de entrada.

Un amplificador clase E tiene un transistor conmutado conectado a una red de
carga pasiva.

En general, todos los amplificadores que trabajan en régimen de saturacién,
como el clase E, son extremadamente no lineales, y los armdnicos generados aparecen
en su salida, donde deben ser convenientemente filtrados. En contrapartida, el
rendimiento de estos amplificadores es muy alto, pudiendo superar el 90%, y en
condiciones ideales, un 100%.

Su alta eficiencia se debe a que funciona como un interruptor (conectado a una
fuente de corriente constante) que evita las pérdidas de potencia mediante la carga y
descarga del condensador del que dispone, alcanzando asi mejores valores de
eficiencia en alta frecuencia que un clase D.

Actualmente, las topologias clase E estan consideradas como la mejor opcién
en amplificadores de potencia para sistemas inaldambricos.
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El descubrimiento del amplificador clase E es relativamente reciente (N.O. Sokal
y A.D. Sokal, 1975 [1]) (véase figura 3.4), pero quedd relegado, hasta que, alrededor de
los afios 90, el despliegue de la telefonia mdvil requirié de amplificadores de altisima
eficiencia para economizar bateria. Se caracteriza por el empleo de un uUnico
dispositivo activo.

VdsaIds

L, ¢/~ Bobina de

Choque
| p— — h— _— | _— b -_ h—
Is | |
|+ |_‘ =]
| L c |
l v /s —" | N
I | Resistencia
| - . | de carga
VI S |
Disposttivo Red de salida

Conmutador

Figura 3.4. Circuito de alta eficiencia clase E original

L, se comportarda como una inductancia infinita con el fin de considerar la rama
del dispositivo de carga como una fuente de corriente continua.

La red resonante de salida incluia, como principal innovacidn, una capacidad en
paralelo con el dispositivo. Esta capacidad serd aportada de manera externa, o bien
estard constituida, en parte o completamente por la capacidad parasita de salida del
dispositivo. En los amplificadores de clase E la eficiencia tedrica alcanzable es del
100%.

Sus ventajas principales son, ademds de su mayor eficiencia, la mayor
fiabilidad, la reduccién del tamafio y del peso de los equipos y sobre todo, su disefo
predecible y consistente gracias a la existencia de procesos de disefio claros vy
definidos. Han sido utilizados en algunas estaciones transmisoras y aplicaciones
satelitales donde la eficiencia es un aspecto fundamental. Hoy en dia se van
incorporando con frecuencia a los esquemas transmisores condicionados por la
eficiencia.
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3.1.2.1 Andlisis del Circuito Clase E Original

Un amplificador de potencia que trabaja con una eficiencia del 75% puede
entregar tres veces mads potencia que otro que lo haga con un 50% de eficiencia
utilizando el mismo dispositivo, si la potencia de salida esta limitada por la disipacidn
térmica en los transistores. La topologia del amplificador en modo conmutado clase E
se analiza en este apartado desde el punto de vista de la alta eficiencia, segun el
estudio realizado en [2] y [3].

El amplificador clase E es un circuito resonante en modo conmutado en el cual
el producto de la tensidn y la corriente en el dispositivo conmutador es idealmente
nulo en todo momento. El transistor actia como un interruptor, y el circuito que lo
acompafa ha de ser debidamente disenado para procurar un funcionamiento clase E.

En bajas frecuencias, estos circuitos han conseguido eficiencias de hasta el 96%.
Idealmente, la eficiencia sélo estd limitada por la resistencia de saturacidon drenador-
fuente del transistor, y por las propiedades de sus elementos parasitos. Las reactancias
pardsitas del elemento activo estan incluidas en el diseiio del circuito sintonizado por
lo que no degradan las prestaciones del amplificador. La capacidad Cs en el circuito
mostrado a continuacidon puede representar la capacidad de salida intrinseca del
transistor, mientras que parte de la inductancia L estaria relacionada con el efecto del
empaquetado del transistor.

Para analizar el circuito clase E se realizan varias suposiciones:

e El “duty cycle” usado en este analisis es del 50%, por lo que el conmutador
estd en estado ON durante medio periodo y en estado OFF durante el otro
medio. Este valor es el que produce un funcionamiento éptimo.

e El dispositivo conmutador tiene una resistencia en estado ON, Roy que
idealmente serd nula, e infinita en estado OFF, Ror. En la practica se debe
asegurar que la resistencia ofrecida por el dispositivo cuando se encuentra
en abierto sea lo suficientemente alta, y que la resistencia parasita que
ofrece cuando se encuentra en corto sea lo mas pequefa posible. El
condensador C;, para un diseio de frecuencia maxima, consiste Unicamente
en la capacidad parasita de salida del transistor, la cual se asumird como
lineal en este analisis. En la practica, la capacidad C; es a menudo no lineal,
y cambia en funcién del voltaje aplicado.

e La corriente que circula a través de la carga sera idealmente sinusoidal a la
frecuencia fundamental de trabajo, y la corriente que fluye por la bobina de
choque L, se asume constante (lgs). Se aplica, por tanto, una corriente
equivalente a través de la capacidad de conmutacién, que se compone de
un nivel constante (DC) mas una sinusoide (RF).
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La solucién exacta de este circuito en el dominio del tiempo, aun asumiendo
elementos ideales y C; lineal, requiere la solucién de un sistema de ecuaciones
diferenciales de tercer orden variante en el tiempo pero, con las aproximaciones
supuestas anteriormente, se reduce a un sistema de primer orden variante en el
tiempo, como muestra la Figura 3.5:

is
n —l]
Vs /S ——Cs C‘ lds- (1-a-sen(ws-t +§))

Figura 3.5: Circuito de alta eficiencia clase E asumiendo corriente sinusoidal en la carga

El conmutador puede estar en estado ON (Cerrado) o en OFF (Abierto). A
continuacion se analizan los estados que tiene el conmutador:

e Conmutacion de ON (Cerrado) a OFF (Abierto).

En el instante en que el conmutador pasa a estado ON, la corriente que lo
atraviesa es cero, pero en el instante en que conmuta a estado OFF se produce un
salto o discontinuidad de la corriente que circula por el conmutador al transferirse la
corriente del interruptor a la capacidad en paralelo.

Este salto de intensidad causard pérdidas que aparecerdn en cualquier
inductancia parasita entre el conmutador y el condensador. En el caso aqui
presentado, donde C; es la capacidad pardsita interna de un transistor, esta
inductancia estd minimizada. Si se utiliza alguna capacidad externa, como es el caso
habitual, entonces, cualquier inductancia parasita entre el transistor y la capacidad
provoca una pérdida de energia de:

1
Perdidas = 5 L-i? (3.6)

Que se produce cada periodo de conmutacidn en la inductancia parasita.
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e Estado ON (Cerrado)

Cuando el interruptor esta cerrado (ON) y suponiendo que la resistencia en
conduccién Roy es ideal (Roy=0), no hay tensidn entre sus terminales y una corriente
sinusoidal (mas una componente de continua) fluye por él.

Por otro lado, suponiendo que su resistencia no es ideal sino que se trata de
unas décimas de ohmio tenemos unas pérdidas debido a la disipacién de potencia en
la resistencia. A estas pérdidas se las denomina pérdidas de conduccién.

o 1 3.7
Pérdidas onauccion = E ) IDSZ "Ron (3.7)

e Estado OFF (Abierto)

Cuando el conmutador esta en OFF, la corriente sinusoidal continta circulando,
pero ahora lo hace a través de la capacidad en paralelo al interruptor.

aV .
Cs'a—ts=ld5-(1—a-sin(ws-t’+<p)) (38)
Que integrando resulta:
I t (3.9
Ve(t) == f(1 —a-sin(ws - t' + @) - dt’
Cy .
Aplicando la primera ecuacion se resuelve la integral anterior, resultando:
I
V.(t) = L (WS “t+a-(cos(wg-t+ ¢@)—cos <p)) (3.10)
wg * Cs
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Ya se pueden determinaray ¢:

= (3.11)
a= |1+ -=1862

2
@ = —tan~! (E) ~ —32.48° (3.12)

Es necesario recordar que estas constantes son validas para cualquier circuito
clase E de elevado factor de calidad, con una capacidad en paralelo con el conmutador.
Ya se saben, por tanto, las tensiones y corrientes en el conmutador:

- _ )
ds '(Ws't+a'(COS(Ws't‘i'(P)—COS(p)) 0 Wg t T

w; - Cg

Vs(t) =7

0 T<wg-t<2-m
(3.13)
0 0<ws-t<m

Vs(t) =
Iys (1 —a-sinwg-t+ @) TS<ws t<2'm
(3.14)
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Si se representan estas formas de onda, serian como se muestran en la figura 3.7:

Tensién
______ Corriente
1
] ] ] 1
P F ™
P ;o\
0.8 A \ ! \=10.8
I \ ' \
i N F) \
1 A ] \
; \ i 1 |
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S 06p i : ! 06 §
! i =
g I I I i
2 r | 1 =
5 ! : * 2
~ 04 i i g =104 %
! i 1
I " i
! [
/ !
02 ! 2 =40.2
f i
i ]
1
i
0 { { 0
m 21 am 4

0
Tiempo (Radianes)

Figura 3.6: Formas de onda tedricas de la tensidn y la corriente en un conmutador clase E

e Conmutacion de OFF (Abierto) a ON (Cerrado)
Cuando el conmutador esta abierto el condensador se carga y en el momento

en que pasa de estado OFF a ON la energia almacenada en el condensador se disipa
por la resistencia Ron. Estas pérdidas se denominan pérdidas de conmutacidon que

ocurren siempre que se cierra el circuito, esto ocurre durante un pequeno instante en

cada periodo.
(3.15)

_ 1
Pérdidas conmutacion = 5 f* Cour - Von®

Para garantizar un modo de operacién clase E es necesario imponer ciertas
condiciones de contorno sobre v(t), como que el condensador Cs permanezca
descargado en los cambios de estado del conmutador, de ON a OFF vy viceversa, y

procurar transiciones suaves en la forma de onda de la seial.

Estas condiciones para el clase E son:
v’ ZVS (Zero Voltage Switching) [Conmutacidn a tensién cero]:
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Vps(t =ton) =0 (3.16)

v’ ZDS (Zero Derivate Switching) [Conmutacién de derivada cero]:

Vps(t)
at

£ty = 0 (3.17)

La primera de las dos condiciones evita que el condensador se
cortocircuite en los cambios de estado del conmutador y la segunda asegura
transiciones suaves en dichos cambios de estado.

ZNS & ZdVS

(normalized)
| |

Yoltage, Current

0 0.5 1

Time (normalized)

Figura 3.7: Formas de onda de tension y corriente en estado OFF y ON respectivamente [4]

La forma de onda de la corriente en el estado ON es aproximadamente
sinusoidal. Esto se consigue si el factor de calidad del circuito resonante es alto
(Q.>2.5).

En cuanto a la tensidén en estado OFF queda determinada por la caida en el

condensador. Es precisamente con esta capacidad que se consiguen las condiciones de
ZVS'y ZDS.

Para lograrlas, la impedancia vista desde el paralelo entre el condensador y
drenador hacia el circuito resonante debe ser inductiva.

En estas condiciones se ha demostrado que el inversor es visto por su fuente
como una carga de valor:
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1 (3.18)

Es interesante saber cudnta corriente Ips se genera para una tensién dada Vps, vy
viceversa:

Ts
2
1 el
Vas = - st(t) t=—r——r (3.19)
0
Iy =1 wg - Cy - Vi (3.20)

Si se asume que el valor minimo de C; es la capacidad parasita del dispositivo, y
gue, a una determinada frecuencia, un dispositivo con una capacidad C, dada, debe
operar con una tensién de alimentacién Vps suficientemente elevada y funcién de las
caracteristicas del elemento activo, las expresiones anteriores tienen importantes
implicaciones en circuitos clase E practicos de microondas.

Una vez establecidas w;, Cs y Vps, el dispositivo debe estar habilitado para
manejar la corriente maxima requerida, cuya expresion puede verse a continuacion.

Inax = (14 @) - Iys = 2.86+ I (3.21)

Si el dispositivo no puede soportar esta corriente sera imposible conseguir un
circuito clase E de comportamiento ideal a esta frecuencia.

Un valor orientativo de la frecuencia maxima de operacién se da en la siguiente

expresion:

f — Ids — Imax . 1 ~ Imax (3.22)
MaX T2 em2Co Vs Csr Vg 2-m2-(14a) 565 C,- Vyq

Para mayores tensiones de polarizacion de drenador, la frecuencia maxima de
operacion se reduce de forma proporcional. Por encima de esta frecuencia, el circuito
no puede funcionar como un clase E ideal. Sin embargo, se puede conseguir un
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funcionamiento aproximado al ideal, a costa de una ligera degradacion de la eficiencia
maxima obtenida.

Lo anterior también implica que, dadas diversas tecnologias (MESFET, HEMT,
HBT) y utilizando determinados procesos de fabricacidon, se consigan diferentes
rendimientos en el aspecto de potencia de salida maxima en funcién de la frecuencia,
para un circuito clase E.

Observando la componente de DC de vi(t), se obtendrd una expresidon que
describe los parametros de continua del circuito clase E (Vps € Ips).

En cambio, si se estudia la componente a la frecuencia fundamental de vs(t), se
obtiene informacidon acerca de las impedancias complejas en RF del circuito. Esto
puede ser, por tanto, utilizado para encontrar ecuaciones de disefio para los
elementos de la red de carga.

Las componentes frecuenciales de los armdnicos superiores, presentes en el
voltaje del conmutador, no serdn consideradas para este analisis de primer orden. Sin
embargo, se supondrd que la red de carga tiene una impedancia casi infinita a estos
armonicos superiores y, por lo tanto, la corriente que fluye por el conmutador para los
armonicos superiores deberd tender a cero.

La componente fundamental de la corriente en la carga inet1 €5 conocida, pero
la componente fundamental de la tensidn en la carga vs; debe ser hallada mediante el
uso de series de Fourier, dado que vs(t) es una funcién periddica.

Por lo tanto:
°° . (3.23)
D= ) Kot
n=-—oo
Dénde:
Ts
2
K. = 1 . V. e imwst . 4
=T s(t) e t (3.24)
0
Para n=1:
Ts

2
I .
K, = #S-Ts.f(ws t+a- (cos(ws t+ @) —cosgp))-e Wt dt
0

(3.25)

34



La integral se toma sélo en la primera mitad del periodo porque v(t) es cero en
la segunda mitad del mismo. Los calculos para resolver estas ecuaciones son tediosos,
de modo que se mostraran directamente los resultados.

Vi1 = ag - Is - sin(ws - t + @g) (3.26)

lnet1 = @ I - sin(wg - t + @) (3.27)

Donde las constantes ag y @ son:

(3.28)
n n 2-m (3.29)
— — -1
Po E+LK1 —E+tan (8—n2>
El fasor impedancia de la red de carga externa puede ser ahora calculado como:
Ty = 2. 0i@09) = 0-28015 ;400524 (3.30)
ne a wy - Cs

Es interesante destacar que el angulo de la impedancia de carga requerida para
operar como clase E, con un condensador en paralelo al conmutador, es una constante
independiente del resto de la topologia del circuito.

La magnitud es directamente proporcional a la impedancia del condensador en
paralelo a la frecuencia de conmutacién.

Para asegurar un funcionamiento clase E, todo lo que se necesita es obtener
una impedancia a la frecuencia fundamental igual a Z,e1, Y condiciones de circuito
abierto a todos los armdnicos superiores, con ello se cumplen las condiciones de ZVS y
ZDS.

En la Figura 3.8 se expone una topologia especifica para la red de carga externa:
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Z net

Figura 3.8: Red de carga externa vista por el dispositivo conmutador a frecuencias de RF

Esta red satisface la condicion de alta impedancia a todas las frecuencias de
armonicos superiores a la fundamental, por lo que sélo importa que la impedancia de
la red sea la impedancia anterior a la frecuencia fundamental. Es decir, que:

1 (3.31)

Znet1 = Znet :R+]"Ws'L_j_W—,C
s

Si se iguala esta expresion a la obtenida anteriormente para Z,.11, se obtiene
una ecuacion compleja con dos incégnitas, Csy C.

Z.(f)=R+] L 1 0.18 i 0.21 0.28015 j49.0524°
= . . —_ = . — ) .
df W jrws € wg-C J wg - Cg wg - Cs
(3.32)
Para el resto de frecuencias se tendria:
Zg(K-f) =00 conK > 1

Esto se consigue gracias a las condiciones antes descritas de ZVS y ZDS.
Igualando las partes reales e imaginarias de ambas expresiones se obtiene:

1 1 (3.33)

B 2 = . . . .
2-7'[-fS-R-(nT+1).% 2-m-fo-R-5.447
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T 1).7 n® n
4 2 16 7 5.447 1.153

— . 1 ~ -
el RS D A G A REE
L 16 4
(3.34)
Donde Q; se define como:
ws L (3.35)
QL= R

Estas ecuaciones de C; y C son expuestas de esta forma y comparadas con las
ecuaciones originales. La expresiéon para Cs obtenida aqui es idéntica a la original,
mientras que la expresion dada por Sokal para C es:

C=c,- (5'gj7) . (1 N %) (3.36)

Los resultados experimentales son a menudo obtenidos con un valor pequefio
de QL.

Para disefiar un amplificador clase E utilizando esta topologia se deben
establecer inicialmente w,, L y R. Estos pardametros determinan Q. Entonces C;y C son
evaluados utilizando las expresiones anteriores.

Sin embargo, esta topologia tiene una utilidad limitada para circuitos de
microondas, ya que la frecuencia, la impedancia de carga y la capacidad del
conmutador no pueden ser establecidas de forma independiente.

Para un amplificador de microondas saturado, la impedancia de carga es a
menudo de 5002, y frecuentemente, al iniciar un disefio, ya se parte con un
determinado transistor en mente, con una cierta capacidad de salida Cs.

Entonces la frecuencia de operaciéon w, queda ya establecida. Para solucionar el
problema de no poder establecer estos tres parametros de forma independiente, se
expone a continuacidon una nueva topologia, propuesta para su uso en circuitos de
microondas clase E.
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3.1.2.2 Circuito clase E con elementos discretos L serie/C

paralelo

El circuito clase E con elementos discretos L serie/C paralelo se muestra a

continuacion en la figura 3.9, Lb y Cb actian como T de polarizacién, pero se asumira

que no afectan al comportamiento del circuito en RF de forma apreciable. A la

frecuencia de conmutacion, sélo L, Cy R contribuyen a la impedancia de RF vista por el

condensador conmutado (ver figura 3.10).

.

Vdss Ids
—_—] — —_—
Td
I L I )olari;;ci()n
II
| Cp
vV ol | | I
' L c _— 1
s ——=Cg!! c = R
I I Resistencia
| de Carga
N e
Dispositivo Elementos
Conmutador Conformadores
de Onda

Figura 3.9. Circuito clase E con elementos discretos L serie/C paralelo.

Znet I

Figura 3.10. Red de carga externa del circuito clase E con elementos discretos L serie/C
paralelo, vista a la salida del dispositivo conmutador a la frecuencia de operacion.

Esta impedancia es:

R
1+jwgC-R

Znet =j Wg-L+ (3.37)
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Como anteriormente, la impedancia de la red de carga deseada a la frecuencia
de conmutacion es:

Zret1 = Ko . el®
netl Wy Cs (3.38)
a
Ko = ws * Cs ;0 = 0.28015 (3.39)
B0 = @o — @ = 40.0524° (3.40)

lgualando las dos expresiones de "t se obtiene una ecuacién compleja con

dos incognitas, L y C. Igualando las partes real e imaginaria podemos obtener ambas
incoégnitas:

L= 08, + cosBy | Cs Ry 3.41
=Wi-C. sin B, + cos 9, K, -cos 0, (3.41)
o ws G R 3.42
~ wg-R K, - cos 0, (342)

En esta topologia, la resistencia de carga, la frecuencia de operacién y la
capacidad del conmutador pueden ser establecidas de forma independiente, a
diferencia del circuito original clase E analizado anteriormente.
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3.3 Convertidor clase E2 basado en un dispositivo
HEMT

3.3.1 Introduccion al convertidor resonante de potencia

Siguiendo la linea de los primeros estudios realizados a finales de los 80 sobre
el uso de un convertidor resonante DC/DC en alta frecuencia [1], se describe el
convertidor como un sistema formado por un inversor clase E y un rectificador clase E.
Estudios anteriores habian implementado el convertidor resonante con un rectificador
convencional, en vez de uno clase E, obteniendo niveles limitados de eficiencia. El uso
de la clase E es debido a sus caracteristicas, que hacen que su funcionamiento se
asemeje a un interruptor como se ha visto anteriormente, evitando la pérdida de
potencia en la carga y descarga del condensador, y que favorecen que el sistema
pueda proporcionar gran eficiencia en alta frecuencia gracias a forzar tanto al inversor
como al rectificador a las condiciones de ZVS y ZDS. Este convertidor, clase E2 que
combina ambas topologias fue propuesto por Kazimierczuk y Jozwik [5].

La mejora del rendimiento de las fuentes de potencia de modo conmutado es
el resultado directo de las altas frecuencias de conmutacion utilizadas en los procesos
de conversiéon de energia. Los mayores beneficios que se obtiene al aumentar la
frecuencia de conmutacién son la reduccion del tamafio de los componentes de
filtrado lo que se traduce en una mayor eficiencia. De este modo, se logrard aumentar
la eficiencia al mejorar su componente principal, el convertidor DC/DC.

Estudios posteriores del mismo autor [6] presentan el circuito del convertidor
resonante como se muestra en la figura 3.11.

Figura 3.11. Circuito del convertidor resonante DC-DC presentado por M. K. Kazimierczuk

Gracias a esta miniaturizacion y por consiguiente a la reduccién del
almacenamiento de energia utilizando componentes pasivos de menor tamafio y valor,
en la actualidad, se ha despertado un gran interés en la operacién de convertidores de
potencia a frecuencias de conmutacién mas elevadas de las que se usan hoy en dia.
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La topologia a desarrollar en este proyecto para la clase de convertidor clase E2
gue se propuso en [3] se representa en la figura 3.12.

Ly C L
R :| I X % R
dC_.- TCOU[ ac
(a)

L C Ly

-
X R
Rac+ C dc
T out
(b)
Lb Lb
—N—
4 2X R
Rdc-.‘ __Cout T Cout oe

(¢)

Figura 3.12. (a) Inversor Clase E. (b) Rectificador clase E (c) Circuito basico del convertidor resonante
clase E2 DC-DC

En la figura 3.12(a) se observa un amplificador clase E, el cual ha sido analizado
con detalle anteriormente y en [7].

El convertidor clase E2 de la figura 3.12(c) es la combinacién de un inversor
clase E con un rectificador clase E sincrono.

Segln hemos visto anteriormente, Lb se supone como una inductancia infinita con el
fin de considerar la rama de carga del dispositivo como una fuente de corriente continua. La
red de salida con un alto factor de calidad como para asegurar que la corriente que lo atraviesa
sea una sinusoide a la frecuencia de conduccion.

Sintonizando el circuito LC resonante ligeramente por debajo de la frecuencia de
conmutacion, las condiciones éptimas para un inversor son las siguientes [7]:

D=05 (3.43)
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_ 01836 (3.44)

ac —
w- Cout

0.2116
.« (3.45)
w- Cout

Siendo D el ciclo de trabajo de conmutacién, mientras que Rac y X son las
componentes real e imaginaria de la impedancia dptima de funcionamiento vista por el
dispositivo (incluyendo la capacitancia) a la frecuencia fundamental.

En estas condiciones se ha demostrado que el inversor es visto por su fuente como una
carga de valor:

1 (3.46)

Ry = ————
4 mow- Coyt

Las condiciones éptimas para el rectificador de la figura 3.12 (b) son las mismas que
para el inversor, D, X, y Rdc, mientras que el desplazamiento de fase requerido A} entre
puerta-fuente y drenador-fuente debe establecerse en 1802 para obtener la
sincronizacién deseada.

En el caso del rectificador su excitacién en CA es una carga resistiva de valor
Rac (3.44).

El convertidor DC/DC clase E2 es la formacion en cascada de los dos circuitos descritos
anteriormente. El rectificador da la carga Rac requerida por el inversor de forma que ambos
puedan operar segun las condiciones de funcionamiento ZVS y ZDS sin afiadir ningin elemento
adicional para la interconexion.

La combinacién en serie de los dos circuitos resonantes formaria un circuito LC donde
el valor de la reactancia debe ser:

¥ = 0.4232 (3.47)
W Cout

Para un funcionamiento sin pérdidas, la tensién continua de salida seria igual al valor
de polarizaciéon de entrada, mientras que la carga de DC ofrecida por el convertidor a su
fuente de alimentacion seria exactamente su resistencia de carga Rdc. Todo esto es gracias a
la simetria en la topologia ya que sin ella nada de esto seria posible ya que el inversor
ofrece al rectificador la carga deseada y viceversa y si no hubiese simetria aunque uno
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de los dos ofrezca la carga correcta el otro no podria ofrecer el valor correcto de carga.
Con todo ello se obtendria una impedancia al fundamental de:

1 0.18 0.42 (3.48)
Za(H) =R+2-|j-wg-L— = -
a(® e s jrwg-C WS'CS+]

wg - Cg
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Diseflo de un Convertidor Resonante
Clase E2 en Tecnologia E-PHEMT

En este cuatro capitulo se describe paso a paso el proceso de disefio seguido
para la realizacién de un Convertidor DC/DC conmutado clase E, tratandose de
conseguir un funcionamiento de alta eficiencia trabajando a nuestra frecuencia de 900
MHz.

Dicho convertidor esta compuesto por dos transistores E-pHEMT, ademas de
todos los elementos pasivos necesarios para formar las redes de adaptacién,
polarizacién, etc., que conforman la rama inversora Clase E, que convierte la senal
continua de la entrada en sefal de RF, y la rama rectificadora Clase E, que realiza el
proceso contrario. Se simulard el modelo del transistor utilizado, de inversor, de
rectificador y de convertidor, lo que nos dard una idea de los resultados que se pueden
lograr a la hora de su implementacién. Para concluir el capitulo se comentan
brevemente los resultados obtenidos.
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4.1 Introduccion al disefo

El convertidor clase E* es la combinacién de un inversor clase E con un
rectificador clase E sincrono, como se ha visto en el capitulo 3. Una de las motivaciones
de este proyecto es conseguir que la implementaciéon en la misma placa de ambas
ramas obtenga una mayor eficiencia que si se implementasen de manera
independiente, mejorando la rama AM del transmisor polar, y, por tanto, obteniendo
mayor eficiencia total del conjunto.

A RAMAPM

Vbp

CLASEE

Figura 4.1. Esquema simplificado del convertidor DC/DC

La figura 4.1 muestra de una manera simplificada la unién de dos
amplificadores clase E, cuyo objetivo es que funcione como convertidor de DC a DC,
por lo que el primero funcionara como inversor, es decir, realizara el cambio de DC a
AC, y el segundo como rectificador, efectuando el cambio de AC a DC nuevamente.

Ambas estructuras seran disefiadas sobre dispositivos E-pHEMT de Avago
Technologies [1]. Esta tecnologia esta optimizada para disefios de receptores en
celulares, pcs, estaciones base, MMDS vy otras aplicaciones de RF en la gama de
frecuencias de 450 MHz a 6 GHz ofreciendo alta ganancia, alta linealidad y bajo ruido

4.2 Eleccion y verificacion del modelo del transistor

La eleccién del modelo del transistor que se va a utilizar es de vital importancia
para las posteriores simulaciones y medidas de los disenos, ya que de la validez de
esta eleccidon dependera por completo la fiabilidad de las simulaciones que se realicen
en el ordenador y que dardn lugar posteriormente al circuito que sera fisicamente
construido.

El transistor elegido para la realizacidon del amplificador clase E es un transistor
de la tecnologia E-pHEMT de Avago Technologies. En concreto el modelo ATF-54143.
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Sus caracteristicas mas detalladas pueden consultarse en sus hojas de caracteristicas
en [1].

Se aproxima el funcionamiento del transistor mediante un modelo, con el cual
se obtienen las condiciones de trabajo dptimas del transistor para poder conseguir su
maximo rendimiento.

DYN_VCCS

ID=VC1

TYPE=current source
PORT EQN="A1*V0*V1

P=1 Al=1/Ron - D_<]
Z=50 Ohm
PORT
&m SEEN L p=2
+ + Z=50 Ohm

V1 £ (v V0
4 2
O A 4

RES
ID=R1
R=Roff 0G90 Ohm

PORT

P=3

Z=50 Oh

Figura 4.2. Modelo transistor ATF-54143

En primer lugar se consigue el valor de pinch-off, Vp, que es valor de Vgs que
indica el comienzo de la zona de pinch-off. La mejor definicidn del valor de pinch-off es
observando la tercera derivada o tercer armdnico de la amplitud de corriente Ips. En
este armadnico la Vp es el valor que toma la Vgs cuando la corriente es nula.

La tension de pinch-off se define segun la aplicacion para la cual se va a utilizar
el transistor. En nuestro caso se utilizard como un clase E, para ello hay que tener en
cuenta que un clase E no tiene una caracteristica lineal, es decir, que si estd en el
estado OFF a partir de la tension de pinch-off se ponga a conducir sino que cuando
estd en el punto de pinch-off habria conductancia, es decir, que cuando estd en pinch-
off no estaria del todo en abierto.

Para utilizar el modo conmutado interesa que cuando este en el estado OFF no
conduzca y en pinch-off hay algo de conductancia, por lo que es mejor trabajarle con
una tension inferior.
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Con todo ello, se observa el S,, del transistor mientras se aumenta Vgs, en el
borde de la carta de Smith es mas o menos un abierto, en el momento que el S,, se
mete hacia dentro de la carta ya hay conduccién entre drenador y fuente y por ello se
trabaja con una tensién de puerta un poco inferior. Esta tension es la tensién de
puerta mas alta con la que la conductancia aun no ha empezado a crecer, es decir, que
no haya conduccion entre drenador y fuente. Esto determina el punto de trabajo del
clase E. Si se trabaja mds abajo para llevarle hasta el estado ON se necesita aplicar mas
potencia. Este seria el punto en que sin conduccion se necesitaria la menor potencia
para llevarle al estado ON.

S param

Swp Max
360GHz

—3(22)
atfod_vglvd3

—3(22)
atf54_vg1vdl

2.7 GHz
r2.13968 Ohm
X 12.3248 Ohm

1.8 GHz
r 2.30897 Ohm
% 9.19283 Ohm

0.9 GHz
0.9 GHz r 13.6808 Ohm
r2.03432 Ohm % -394.999 Ohm
X 4.76554 Ohm
1.8 GHz

r 13.0959 Ohm
X -205.996 Ohm

2.7 GHz
r 9.62858 Ohm
¥x-118.814 Ohm

Swp Min
0.1GHz

Figura 4.3. Muestra de los pardmetros S, , en estado ON y OFF para la obtencion de Cout

Como se puede observar en la figura 4.3, con una VGS de 0V el transistor se
encuentra en la zona de OFF donde la VDD es de 3V, el cambio al estado de ON se
observa para una VGS es de 1V donde la VDD es de 0V.
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El siguiente paso sera obtener los valores de los parametros con los que
haremos el modelo del transistor para disponer de un mayor conocimiento acerca del
funcionamiento del transistor como conmutador. Para obtener estos pardmetros
hacemos uso de la herramienta Microwave Office 2011 introduciendo las siguientes
ecuaciones en el simulador.

ATF54143

Output Susceptance (Pinch-off)

Bout_43_Meas = Sparam_ATF54143 Meas_Off _3V:Im(YIN(2))

Output Conductance (Pinch-off)

Gout_43 Meas = Sparam_ATF54143_Meas_Off_3V:Re(YIN(2))

Output (ON state) Resistance

Ron_43_Meas = Sparam_ATF54143_Meas_On_1V:Re(ZIN(2))

Output (OFF state) Resistance

Roff_43_Meas=1/Gout_43_Meas

Output Capacitance

Cout_43_Meas=Bout_43_Meas/(2*_PI*FREQUENCY)

Optimum Impedance and Reflection Coeff. @ fO

Zopt_43_Meas=0.28015/(2*_PI*FREQUENCY*Cout_43_Meas)*exp(j*49.0524/180*_PI)
Sopt_43_Meas=(Zopt_43_Meas-50)/(Zopt_43_Meas+50)
Mag_43_Meas=abs(Sopt_43_Meas)

Phase_43_Meas=180/_Pl*angle(Sopt_43_Meas)

DC Resistance

Rdc_43_Meas=1/(_PI*2*_PFFREQUENCY*Cout_43_Meas)

Efficiency
WRC = 2*_PI*FREQUENCY*Ron*Cout_43_Meas

Eff_43_Meas = 100*(1+(_PI/2+WRC)"2)/((1+_PI"2/4)*(1+_PIwWRC)"2 )
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e Cout

A baja frecuencia C,y no influye nada, lo que se tiene es un abierto (Ro).
Conforme aumenta la frecuencia se tiende al cortocircuito por el condensador.

Por debajo de pinch-off el S, es casi igual al ideal, en el momento que el transistor
empieza a conducir es el momento que la conductancia de salida tiene un aumento
significativo, eso es indicativo que la admitancia de salida que esta viendo el transistor
ya no es solo debida a la capacidad, si no que ademads existe una conductancia. Por eso
con el paso anterior se tiene solo la capacidad.

B (4.1)
2'm-f

Y=G+j B > Cpy =

Cour = 0.44716 pF (4.2)

e Rpc

Si el amplificador cumple con las condiciones de Zysy Zps es visto por su fuente
como una carga de valor Rpc:

Rp = 125.88 0 (4.3)
®  Rorr

Impedancia del transistor cuando su estado es abierto:

Ropr = 11418 0 (4.4)

®  Sopt

Sopt = 0.58394 + j - 40.567 (4.5)

®  Zopt

La impedancia dptima que debe ver el dispositivo a la frecuencia fundamental:

Zope = (72.609 + j - 83.682) 0 (4.6)

e Ron
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Impedancia del transistor cuando su estado es cerrado (ON):

Roy = 2.03430

4.3 Diseno del Inversor Clase E

4.7

Una vez conocidos los parametros del transistor se realiza una simulacién de
Load-Pull. Las simulaciones de Load-Pull usan sintetizadores de impedancia para variar
las impedancias de entrada y salida vistas por el transistor y asi medir el
funcionamiento a través de la potencia reflejada y entregada, la potencia de salida, el
consumo de DC, la eficiencia en potencia, los niveles de intermodulacién, y otros

pardmetros. En este caso se realiza para observar los contornos de la eficiencia y del

nivel de potencia en la salida con respecto a la impedancia de la terminacion dptima.

Para realizar el barrido de la impedancia se emplea el esquematico de la Figura
4.4 para el modelo del transistor con el que se va a implementar el Inversor clase E. La
capacidad se anadié externamente para poder medir la corriente que atraviesa la

misma.
DCvVs
ID=V1
V=3V
D=0.5
DT=D/0.9 SUBCKT :gl—DL]_
ID=S2 I_METER L-199 n
NET="Switch_0G90" ID=AMP1 B
/;/4\\
&
V_PLS
ID=V2
AMP=1V +
TW=DT ns ‘@
TR=0ns \ /
TF=0 ns V_METER \i/
TD=0ns ID=VM1
WINDOW=DEFAUL’ \
Offset=0 V

DCVal=0 V

T

Figura 4.4. Esquematico para la simulacion Load-Pull del inversor

CAP

ID=C1
C=Cout_0G90 pF

(D

HBTUNER
ID=TU2

Mag1=MagE0G90
Ang1=PhaseE0G90 Deg

Mag2=1
Ang2=0 Deg
Mag3=1
Ang3=0 Deg
F0=0.9 GHz
Z0=50 Ohm

METER
=AMP2

ﬁr@

CAP
ID=C3
C=1e9 pF

PORT
p=1
Z=50 Ohm
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comp PORT_1_1 M 08 Max

- DCRF_POAT_1
CRE_PORT_1 Max
Corvarges Poens

1.1
a0 _E_0G30_Zepn

LP_rData 0G90

P19 Peomp_PORT_1_1_M_08 = 11
p1& Peomp_PORT_1_1 M 08 = 135
p17: Peoep_PORT_1_1_M_D8 = 16
p1& Pcomp PORT_1_1 M D8 = 185
P15 Peomp_PORT_1_1_M_06 » 21
p14: Peomp_PORT_1_1_M_D8 = 236
P13 Peomp_PORT_1_1_M_08 = 26
P12 DCRE_PORT_1 = 10

p11: DCRF_PORT_1 = 20

p10: DCRF_PORT_1 = 20

P DCRF_PORT_1 = 40

pS DCRF_PORT_1 « €0

p7: DCRF_PORT_1 = 80

p6 DCRF_PORT_1 = 70

oS DCRF_PORT_1 = 80

p4: OCRF_PORT_1 = 50

p3: Peomp_PORT_1_1_M_D8 « 26 608

$2 DCRF_PORT_1 » 93.206

pl: Freq= 09 GMz
EL~-120

Figura 4.5. Circulos de eficiencia y potencia en la salida del inversor con Load-Pull Wizard

Se puede apreciar como el punto de impedancia 6ptima al fundamental esta

dentro del circulo de mayor eficiencia y el punto de mayor potencia en la salida estd un

poco mas alejado. Gracias a esto se puede apreciar que el punto de mayor potencia en

la salida no implica que sea el punto donde se tenga mas eficiencia.

Con el modelo del transistor ATF-54143 vy obligando al inversor a las

condiciones requeridas de ZVS y ZDS, se evalué el comportamiento de este en

términos de frecuencia de conmutacion a través de simulaciones.

En la figura 4.6 se observa las formas de onda de corriente y tension de

drenador para el inversor, tedricamente se describe este funcionamiento en [2], tanto

para inversor como para rectificador.
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= pime(]_METERLAMPT,1){1] (L, mA&)
Inv_ClassE_PA_DGR0_Switch_Teno
— time(l_METER.AMPZ, 1){1] (L. ma)
Inv_ClagsE_Pa_DGR0_Switch_Ten
—/time(V_METER.VM1,1){1] (R, V)
03808 ns | Ids_Vds_Inv_ClassE_0G90_Teo L
80 65.7 mA 15
0.7595ns
104V
60 OFF 11.67
p3: Freq = 0.9 GHz
p2: Freq = 0.9 GHz
40 pl: Freg = 0.5 GHz 8.333
20 5
&
0 — 1.667
7
-20 ON ON -1.667
-40 -5
0 0.5 1 1.5 2 2222
Time (ns)

Figura 4.6. Condiciones ZVS 'y ZDS del inversor

En el estado ON (cerrado) del conmutador se observa la corriente que fluye por
el transistor mientras que la intensidad que fluye por el condensador es cero ya que el
transistor se comporta como un cortocircuito y ambos estan en paralelo yéndose toda
la corriente por el transistor. En estado OFF (abierto) se tiene la corriente que fluye por
el condensador.

Se puede observar en la tabla de la figura 4.7 de caracteristicas ideales del

inversor.
Frequency |DB{(|Pcomp..|DCRF(PO... |Re(Egn{Ef... |Re(Egn(RDC... |Re(Egn(VDD... |Re(Egn(IDD... |Re(Egn(PDC...
(GHz) Inv_ClassE.__|Inv_ClassE__|Output Equ... |Output Equati_. |Output Equati__. |Output Equat.__|Output Equati._
09 18.156 93,25 93.25 128.31 3 0,023381 0070143

Figura 4.7. Tabla de caracteristicas ideales del inversor.

Idealmente se podria llegar a alcanzar un valor de eficiencia para el inversor del

93.25%, que es un buen valor de partida.

52




4.4 Diseno del Rectificador Clase E sincrono

Se comienza realizando nuevamente una simulacion de Load-Pull esta vez para
el esquematico correspondiente al rectificador (figura 4.8). Se observan los contornos
de eficiencia y de tensién de salida con respecto a la impedancia de la terminacién

Optima del rectificador en la Figura 4.9.

HBTUNER

ID=TU2
Mag1=MagE0G90
D=0.5 Ang1=PhaseE0G90 Deg

Mag2=1
Ang2=0 Deg
_ Mag3=1
DT=D/0.9 SUBCKT Ang3=0 Deg cap
ID=S2 I_METER F0=0.9 GHz
NET="Switch_0G90" ID=AMP1 Z0=50 Ohm 1D=C3
C=1e9 pF

PindBm_RF=18.156

Outphasing=107

TR |

i / \I METER
= ‘\Q/v)?izwpz

V_PLS
ID=V2
AMP=1V
TW=DT ns
TR=0ns
TF=0 ns
TD=0ns
WINDOW=DEFAULT
Offset=0 V
DCval=0 V

CAP
ID=C1
C=Cout_0G90 pF

Figura 4.8. Esquematico para la simulacion Load-Pull del rectificador

PORT1

P=1

Z=50 Ohm
Pwr=PindBm_RF dBm
Ang=Outphasing Deg
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p21: Eqn_Vout_rect E_0G90__ R=-1.8
p20: Eqn_Vout_rect E_0G90_R=-1.3
p19: Eqn_Vout_rect_E_0G90__R=-0.8
p18: Eqn_Vout_rect E_0G90__ R=-0.3
p17: Eqn_Vout_rect E_0G90__ R =02
p16: Eqn_Vout_rect E_0G90__ R=07
p15 Eqn_Vout_rect E_0G90__R=12
p14: Eqn_Vout_rect_E_0G90__R=17
p13: Eqn_Vout_rect E_0G90__ R=22
p12: Eqn_Vout_rect E_0G90_R =27
p11: Eqn_Efi_rect E_0G90__R =10
p10: Eqn_Efi_rect E_0G90__R =20
p9: Eqn_ER_rect_E_0GI0__R =30

p8: Egn_Ef_rect E_0G90__ R =40

p7: Eqn_Eff_rect_E_0G90_R =50

pf: Eqn_ER_rect_E_0GI0__R =60

p5: Egn_Ef_rect E_0G90__R=70

pd: Eqn_Eff_rect_E_0G20__R=80

p3: Egn_Ef_rect E_0G90__R=90

p2: Eqn_Eff_rect_E_0G90__R = 96.962

p1: Eqn_vout_rect E_0G90__ R = 3.2744

Figura 4.9. Circulos de eficiencia y potencia en la salida del rectificador con Load-Pull Wizard

El punto de impedancia dptima al fundamental esta dentro tanto del circulo de

mayor eficiencia como del punto de mayor potencia de salida. Para este caso se puede

ver que los puntos de mayor potencia en la salida y de mayor eficiencia se encuentran

cercanos lo cual favorece el disefio.

Con el modelo del transistor ATF-54143 y obligando al rectificador a las

condiciones requeridas de ZVS y ZDS, se evalué el comportamiento de este en

términos de frecuencia de conmutacion a través de simulaciones.

En la figuras 4.10 se observa las formas de onda de corriente y tension de

drenador para el rectificador.
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=—|time{|_METER.AMP1,1){1] (L. mA)
Fec_ClassE PA_DG330_Switch_Teo

— |time{|l_METERAMPZ,1){1] (L. mA)
Rect_ClassE_PA_0GS0_Swiich_Teo

—Vtime(V_METERVM11}1] (R. V)

Ids Vds Rect ClassE 0G90 Teo ‘e

20 15
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0 -'* 11
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-60 v V p3: Fraq = 0.9 GHz -1
p2: Freq = 0.9 GHz
OFF OFF o1 Froy- 0900z
-80 -5
0 0.5 1 1.5 2 2.222
Time (ns)

Figura 4.10. Condiciones ZVS y ZDS del rectificador

En el estado ON (cerrado) del conmutador se observa la corriente que fluye por
el transistor mientras que la intensidad que fluye por el condensador es cero ya que el
transistor se comporta como un cortocircuito y ambos estan en paralelo yéndose toda
la corriente por el transistor. En estado OFF (abierto) se tiene la corriente que fluye por
el condensador.

Como se puede observar las formas son invertidas con respecto a las del
inversor. Las condiciones de ZVS y ZVDS se pueden apreciar en las transiciones del
rectificador de ON a OFF.
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4.5 Diseino del Convertidor DC/DC

Una vez disefiados el inversor y el rectificador, llega el momento de realizar el
disefo del Convertidor clase E. El disefio del convertidor se realizard comenzando con
la red de interconexién. La parte importante ahora es lograr que esta red de
interconexidn que se aproxime lo mas posible a la impedancia dptima que se calculara
a continuacion.

En el apartado 4.2 se han indicado las caracteristicas de dicho transistor para
trabajar en las condiciones deseadas de Zys y Zps, éstas seran forzadas en el
funcionamiento del convertidor para ambos transistores.

Ropr = 11418 0 (4.8)
Roy = 2.0343 0 (4.9)
Cour = 0.44716 pF (4.10)

La Rpc que ofrecerd el inversor a la fuente:

Rpc = 125.88 0 (4.11)

Recordemos que nuestra impedancia éptima al fundamental no es la misma
gue tendria un unico amplificador ya que ahora tenemos dos circuitos resonantes en
serie, la reactancia de la impedancia al armdnico fundamental sera el doble de la antes
calculada. Por lo tanto, la impedancia a conseguir en una puerta de la red de
interconexion cuando se carga la otra puerta con la resistencia éptima de 72.609 Q, ha
de ser:

Zope = (72.609 + 2+ j - 83.682) 2 = (72.609 + j - 167.364) 2 (4.12)
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4.5.1 Disefno de la red de interconexiéon del Convertidor
DC/DC

En trabajos realizados con anterioridad se disefié una red de interconexién
multiarmonica para terminar cada uno de los arménicos [3], en nuestro caso se
continda con el objetivo de simplificar las redes lo mas posible buscando el
comportamiento éptimo con una red de una sola bobina autoresonante y ajustandose
la capacidad cuidadosamente para proporcionar la reactancia deseada de 2.X [4] [5].

El circuito debe guardar simetria ya que en ella se basa el funcionamiento del
convertidor, el inversor ofrece al rectificador la impedancia de generador deseada y
viceversa. Por ello se disefia una red con dos condensadores y una bobina entre ellos
como la de la figura 4.11.

PORT g1 IND R
;:éo ohm C=CuF L=L nH C=C uF
. |
PORT
p=2
Z=50 Ohm

Figura 4.11. Red de interconexion CLC

Para el montaje de esta red de interconexion se elige una bobina de 25 nH,
,25N_L de la serie 0908SQ de Coilcraft [6], ya que estas bobinas resuenan alrededor
de nuestra frecuencia de trabajo. Para los condensadores se utiliza la serie 100A de
ATC [7].

El tipo de substrato que se ha empleado tanto para la medicion de esta red de
interconexién como para la implementacion del convertidor DC/DC viene detallado en
el apartado 5.3.2 que se vera mas adelante.

Aprovechando el disefid de una placa anterior se monta una red CLC para
observar el comportamiento de esta red de interconexién en el analizador de redes
Agilent Technologies E8364A que se muestra en la figura 4.12. De esta forma se
puede elegir qué elementos pasivos formaran parte de ella y la eficiencia teérica que
podremos alcanzar.
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Figura 4.12. Analizador de redes Agilent Technologies E8364A

Teniendo en cuenta que se trabaja a la frecuencia de 900 MHz, los armdnicos
inmediatamente superiores se sitlan en 1.8 GHz y en 2.7 GHz, segundo y tercero
respectivamente. Se realizard un barrido desde 100 MHz hasta 3.5 GHz para medir el
parametro S;; observando el comportamiento de la reactancia de la red interconexién
desde el amplificador y S,, para ver el comportamiento desde el rectificador.

Una vez medidos estos parametros Sq; y S»> vemos el resultado obtenido tanto
para el arménico fundamental como para los superiores.

La reactancia de interconexién se ajusté cuidadosamente de acuerdo con (4.13)
y (4.14) respectivamente, mientras que para el segundo y tercer armdnico se intentd
acercarse lo mas posible a las condiciones de circuito abierto.

Con los pardmetros S obtenidos del analizador de redes, el siguiente paso es
observar la evolucidn de la impedancia con respecto a la frecuencia teniendo en sus
puertos la carga deseada por cada transistor. Como se ha mencionado en el capitulo 3,
el rectificador da la carga requerida por el inversor y viceversa, esta impedancia es de
valor:

0.1836
ac = —— = R0G90 (4'13)
w - Cout
¥ = 0.4232 (4.14)
W Coyt

58



Para ver dicha evolucion se utilizara la herramienta Microwave Office con los
parametros S obtenidos de la medida en el analizador de redes. En la figura 4.13 se
observa la evolucién de la impedancia con la frecuencia.

Sopt_conv_S0ohms

Swp Max
—S(1,1) 3.5GHz
Red_med_50 0.9 GHz

r 50 Ohm
x 169.918 Ohm

>65(1,1)
Zopt_50_0G90

0.9 GHz
r 105.165 Ohm
x 182.339 Ohm

1.8 GHz
r274.114 Ohm
x-571.062 Ohm

2.7 GHz
r 14.6201 Ohm Swp Min
x-195.532 Ohm 0.1GHz

Figura 4.13. Pardmetro S;; de la red de interconexién (trazo azul) e impedancia 6ptima (aspa marron)

Como se puede apreciar, la impedancia a la frecuencia fundamental se ajusta a
la deseada R,c+j.2X, mientras que el segundo y tercer armonico estan relativamente
cerca del circuito abierto gracias a la capacidad parasita de la bobina.
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4.5.2 Simulacién del Convertidor DC/DC

Se realiza una simulacién de Load-Pull, como ya se hizo anteriormente para
inversor y rectificador. Se observan los contornos de la eficiencia y de la tensién a la
salida con respecto a la impedancia de la terminacién éptima.

Para realizar el barrido de la impedancia se utiliza el esquematico de la figura
4.15.

p19: Vout = -4

Swp Max p18: Vout =-3

1.05e+010 p17: Vout = -2

18 p14 p16: Vout = -1
p15: Vout=0
p14: Vout =1

LP Data_E2 0G90

p19 )

9e+008
r 73.718 Ohm p13: Vout=2
x 84.959 Ohm p12: Vout = 3

p11: Vout =4
p10: Eff=10
p9: Eff = 20
p8: Eff = 30
AR 9e+008 p7: Eff = 40

r 68.2452 Ohm
W) rcoms_FORT_1_1__8 Mex X 66.5377 Ohm p6: Eff = 50

— DCRF_FORT_1 p5 Eff = 60
ODCRF_PC)RT_' Max
p4: Eff =70

oo p3: Eff = 80
e p2: Vout = 5.2054

Red_med_ReptnXopt_1 SWD M||'|

-4 p1: Eff = 89.264

e

Figura 4.14. Load Pull para el Convertidor DC/DC

Se puede apreciar en la figura 4.14 como nos encontramos realmente cerca de
la impedancia éptima a 900 MHz. Se simula ahora el esquematico del Convertidor
DC/DC que vemos en la figura 4.15 teniendo en cuenta que para que funcione
correctamente se debe ajustar el desfase entre las dos sefiales de RF. De esta forma se
sincronizan inversor y rectificador buscando la mayor eficiencia. En este caso el
desfase es de 78° con el que se logra idealmente una eficiencia maxima de 85.77 como
se ve en la tabla de la figura 4.15, lo cual es un buen punto de partida para el modelo
ideal.
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Figura 4.15. Esquema del Convertidor DC/DC y resultados obtenidos en simulacion afiadiendo la red de interconexion medida
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Para mas detalle, en la siguiente figura se observa la evolucién de la tension de
salida y de la eficiencia total del convertidor en funcién de la frecuencia.

Vout_Eff ClassE2 Teo fsweep

4 100
0.83 GHz oot
3393 85.707 0.92 GHz
35 85.898 86.7
3 73.3
2.5 60
2 46.7
1.5 33.3
1 20
0.6 0.8 1 1.2 1.3

Frequency (GHz)

Figura 4.16. Simulacién de la evolucién de Voyr Yy Eficiencia Total en funcién de la frecuencia

Tal y como se esperaba la tensién de salida decrece con la frecuencia
apareciendo el maximo de eficiencia para un valor de tensién diferente al de pico.

A partir del esquema de la Figura 4.15 se evalla el comportamiento del
convertidor DC/DC en términos de frecuencia de conmutacién a través de
simulaciones. En la figuras 4.17 se observan las formas de onda de corriente y tensién
de drenador para las ramas de rectificador e inversor.
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Figura 4.17. Condiciones ZVS'y ZDS del inversor

Los trazos azul y marrén corresponden a la intensidad y tension de drenador de
inversor respectivamente, mientras que los trazos rosa y morado pertenecen a la
intensidad y tensidn de drenador de rectificador.

Aqui es donde se ve la sincronizacion temporal entre inversor y rectificador,
funcionando ambos de forma inversa en el tiempo

4.5.3 Disefio de la red de adaptacion de entrada

Una vez que se ha elegido la red de interconexidn, el siguiente paso es disefar
la red de adaptacion de entrada.

La adaptacién de entrada se puede conseguir normalmente con una bobina en
serie y un condensador a masa. Como el valor de esa bobina es pequefio, con un tramo
de linea de transmisidn es factible en ocasiones alcanzar el valor de la inductancia.

Se deja el disefio de esta red de adaptacién de entrada para cuando pueda ser
implementada (Apartado 5.3.2.2), dado que muy probablemente los cdlculos tedricos
tengan que ser ligeramente modificados en la realidad
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4.5.4 Disefio de la red de polarizacion

El ultimo paso antes de la realizacidn del layout en AutoCAD fue diseiiar la red
de polarizacidn. En el disefio de un amplificador de RF se ha de tener en cuenta que no
solo se trabaja con sefal de RF, sino también con continua, que forma parte de la
alimentacion del circuito. En primer lugar no se puede dejar que se cuele la sefial de
continua por el circuito de RF, ya que podria afectar a los circuitos que estén
conectados al nuestro. Y por otro lado, tampoco se puede dejar que la sefial de RF
llegue a la parte de continua, ya que ésta se podria propagar por los cables de
alimentacion que debido a su longitud actuarian como antenas y estarian radiando,
afectando a cualquier equipo de RF cercano.

Lo ideal en este tipo de redes es que los condensadores en continua sean
circuitos abiertos y en RF cortocircuitos, mientras que las bobinas tienen justo el
funcionamiento contrario. Pero esto nunca ocurre porque los componentes no son
ideales, por lo tanto se ha de escoger el valor de bobina y de condensador mas
elevados para que se acerquen lo mas posible a ese comportamiento ideal que se
desea. Sin escoger un valor demasiado grande ya que su resonancia podria desgraciar
el circuito.

Por ello se debe seleccionar unos valores de C y L que tengan su frecuencia de
resonancia lo mds cercana a nuestra frecuencia de trabajo. Asi, gracias a la resonancia
en paralelo de la bobina y a la resonancia en serie del condensador se obtiene el
comportamiento deseado de cada uno a nuestra frecuencia.

Se utilizard un condensador justo en la entrada de sefial RF para evitar que se
introduzca al generador tension continua y asi protegerle dejando pasar la RF.

Dado que no existe una bobina de la serie Square Air Core de Coilcraft que por
si sola genere un buen circuito abierto a 900 MHz, se utilizara un condensador de 2.7
pF (100B2R7) de ATC) en paralelo con una bobina de 11.2 nH (0807SQ-11N_LB Square
Air Core de Coilcraft).

En general los transistores suelen tener a mas baja frecuencia mas ganancia asi
gue tienen mas posibilidades de oscilar en baja frecuencia, los condensadores de la red
de polarizacién a baja frecuencia fuerzan un cortocircuito a baja frecuencia. También
evitan inestabilidades y ayudan a que no haya variaciones en la fuente de tensidn. Si la
fuente fuese ideal y su equivalente fuera un cortocircuito a todas las frecuencias no
habria ningun problema pero esto no es asi ya que la fuente es un buen cortocircuito
solamente a muy bajas frecuencias, luego en el orden de kHz, MHz y mas arriba tiene
una impedancia impredecible que sumado a los cables y conexiones puede originar
una impedancia que no le guste al transistor y pueda producir variaciones de tension.
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En la red de polarizacion del terminal de puerta se afiade una resistencia de
valor lo mas préximo a 50 Q (se utilizé una resistencia de 51 Q) para que el transistor
vea ese valor como impedancia de puerta en baja frecuencia. Esta resistencia también
protege el circuito de puerta pero si se quisiese para ese objetivo se pondria una
resistencia mayor. En drenador también se podria poner la resistencia pero se
desgraciaria la eficiencia porque disiparia corriente.

Para lograr un cortocircuito en baja frecuencia se utilizan tres condensadores
ceramicos de 1 nF, 10 nF y 100 nF y finalmente vemos en la Figura 4.18 un
esquematico completo de las redes de polarizacién tanto para puerta como para
drenador.

(a) (b)

< VpUERTA > VDRENADOR
1nF 1nF
- }_b = }_\
10 nF 10 nF
= =
100 nE 100 nF
fﬁ 1 100 pF ;r—{ — 100 pF

— =

51 Ohm

2.7 pF 11 nH 2.7 pF 11 nH

Figura 4.18. (a) Red de polarizacién de entrada. (b) Red de polarizacion de la salida.
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Implementacion de un Convertidor
DC/DC Clase E?

Una vez realizadas las distintas simulaciones para inversor, rectificador y
convertidor y ver que su implementacién es posible, este capitulo trata de explicar
como se ha llevado a cabo la realizacion del layout ademas de los distintos procesos
de montaje, dentro de los cuales aparecerdn imprevistos que habra que solucionar.
Finalmente se procedera a medir las prestaciones obtenidas con este convertidor
DC/DC.
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5.1 Fabricacion del convertidor clase E?

5.1.1 Realizacion del layout

Se ha completado el disefio del convertidor clase E? por lo que el siguiente
paso sera su implementacion. Con la herramienta AutoCAD se disefiard un layout del
circuito teniendo en cuenta que debe permitir modificar la posicion de bobinas y
condensadores en caso de ser necesario, para lograr un resultado mas éptimo en el
funcionamiento del sistema global.

Se puede apreciar en la figura 5.1 el layout. Para su fabricacidn se necesitard
afiadirle un contorno y ademas no aparecerian los componentes que se van a colocar.
Estos componentes aparecen de color verde y ademas de para la interpretacion del
circuito se utilizan para comprobar que las medidas del circuito son correctas.

VGSAUX VDSourt
e 6 0 o & © a o o o o ©o © ] © & & 6 o
- o o
o Y o © - ) - (Y o
. o 0 o~ 0 0O © d
o o
]
o -
&
-] P o
@ = o
|¢u o . o
o o
RF1 ) a® o o
- o L
| [I . .
o o o o o _o O _0_04g
o o o :3 .o oo o . o
: », : L o
. nnnaanoﬂqnpob o o
Ll [ | -1 o
] o
(=] (<]
¥ [ L]
(V4 o
RF2 [ ° o ° o
I'Cl q \ I o a o -]
a o o
o © : o
o o o o o
5 “ o o
0 0 0~ 0 O 0 —
o o ‘_.' o & h -]
o & [-]
2 o 0 @ 0 © O O @ ¢ o 0o 0 0
VGSAUX VDSIN

Figura 5.1. Layout del Convertidor DC/DC Clase E2
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5.1.2 Montaje y modificaciones experimentales

El substrato elegido es el ARLON 25N [5]. El fabricante destaca como sus
principales usos las aplicaciones en sistemas wireless, como teléfonos moviles,
amplificadores de bajo ruido o antenas. Sus caracteristicas mas importantes son las
mostradas en la siguiente tabla:

Altura del substrato (H) 760 um
Altura de la metalizacion (T) 17 pm
Constante dieléctrica relativa (&) 3.38
Factor de disipacion (tangente de pérdidas o) 0.0025

Figura 5.2. Tabla de caracteristicas del substrato

La placa tendrd unas dimensiones de 44 mm x 34.5 mm. Dichas dimensiones
sirven como base para la realizacién del disefio en AutoCAD, donde después se
afadirdn diferentes perforaciones para los tornillos, necesarios para su posterior
fijacidon en una base de aluminio, de 2.5 mm de didmetro, y otras mas pequefias para
asegurar un buen contacto a masa con un didmetro de 0.6 mm.

Con este substrato se consiguen unas lineas de impedancia caracteristica de 50
ohmios de anchura 1.7 mm.

Una vez construido fisicamente el layout sobre el substrato se sueldan todos
los componentes elegidos para nuestro disefio.

Para el montaje del convertidor DC/DC en la placa ademas de los componentes
pasivos ya citados serdn necesarios seis conectores SMA, dos para ambas redes de
polarizacién, otros dos para los drenadores y otros dos para las sefales de
radiofrecuencia.

S
W

Figura 5.3. Ejemplo de conector SMA utilizado en el montaje

69



Se incluyen los dos transistores ATF-54143, tal y como se observa en la figura
5.4. Después de soldarlos se realiza una comprobacién con el polimetro, donde se
obtiene el equivalente a la tensién de un diodo entre puerta y drenador y entre puerta
y fuente y una indicacién de que no conduce si se cambian los bornes de orden.

VGSAUX VDSout

3

RF1 [ -

RED CLC DE
INTERCONEXION

......

RF2

— Transistores ATF-54143

VGSAUX VDSIn

Figura 5.4. Implementacion del Convertidor DC/DC

En la figura anterior se muestra la implementacion del convertidor DC/DC, en
ella se pueden observar los transistores (en azul), la red de interconexién clc (en
verde), las redes de adaptacion de entrada (pares de flechas rojas) y las redes de
polarizacién de entrada (en amarillo) y de polarizacion de salida (en rosa)

Es importante destacar que en la red de adaptacién al armdnico fundamental
no solo influyen en el ajuste los valores de los componentes pasivos, sino también su
posicién en el circuito, ya que la red mostrada adapta las dos ramas.

En la figura 5.4 se ha mostrado la implementacién del convertidor una vez
finalizado para facilitar una idea global de las distintas partes. Estas partes no han sido
montadas todas a la vez, sino por pasos. Por tanto se verd cdmo ha sido su montaje y
qué diferencias aparecen entre el modelo ideal de las simulaciones y el real
implementado sobre el layout de la placa, para el cual apareceran capacidades
parasitas que deterioraran el funcionamiento ideal y que hardn que se adopten
cambios.
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5.1.2.1 Montaje de red de interconexion

Anteriormente se simuld la red de interconexion del Convertidor como puede
verse en el apartado 4.5.1, donde el pardmetro S;; ideal nos quedaba cercano a la
impedancia éptima del Convertidor a la frecuencia de 900MHz. Pero recordemos que
en ese momento se caracterizé esta red intermedia sobre una placa realizada con
anterioridad. El layout con el que se midid la red de interconexién no podia ser igual al
realizado para el convertidor, donde la placa fuerza a adoptar un disefio distinto para
la realizacion del Convertidor DC/DC. Por tanto surgiran diferencias.

En primer lugar se monta la red de interconexion y se mide en el analizador de
redes, empleado con anterioridad en el apartado 4.5.1. Nuevamente antes de realizar
cualquier medida conviene realizar una calibracidn para evitar errores sistematicos en
la medida.

Se mide el pardmetro S;;, se extraen los datos del Analizador de redes y se
simula el nuevamente en Microwave Office .

Como se puede observar a continuacioén en la figura 5.5, el resultado ha variado
notoriamente. Se ve una comparativa entre la impedancia 6ptima de la red de
interconexién a 900 MHz (aspa roja), el trazado que describia el parametro S11
anteriormente (trazo negro) y el nuevo que hemos obtenido sobre la implementacién
en el layout (trazo gris).

3 Sopt_conv_50o0hms
- - - 0.9 GHz
SwpMax |} 50 Ohm
360GHz X 169.918 Ohm
0.9 GHz

T—{r 105.165 Ohm
x 182.339 Ohm

1.8 GHz
r274.114 Ohm
x -571.062 Ohm

0.9 GHz
r352.012 Ohm
x 119.743 Ohm

1.8 GHz
r 4.50485 Ohm
27 GHz X -96.9845 Ohm

r2.75407 Ohm
x-50.3392 Ohm

2.7 GHz
r14.6201 Ohm
X -185.532 Ohm

Swp Min
0.1GHz

Figura 5.5. Comparacion del Sy, tedrico (trazo negro) y medido para la red de interconexion (trazo gris)
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Se emplea la red intermedia medida para simular el Convertidor DC/DC 6ptimo
gue se podria llegar a implementar con el resultado obtenido hasta el momento.

En este caso el desfase de sincronizacion entre inversor y rectificador es de
133% que proporciona una eficiencia maxima de 57.776 %, como se puede ver en la
tabla de la figura 5.6, la cual se aleja mucho de nuestro objetivo de lograr una alta

eficiencia.

Frequency |Re(Egn(VD...|Re(Egn(lD... |Re(Egn(PD...|Re(Egn(Vo... |Re(Egn{lout...|Re(Egn(Po... |Re(Egn(Eff...

(GHz) Output Equ.. |Output Equ... |Output Equ._. |Output Equ... |Output Equ... |Output Equ_.. |Output Equ...
09 3 0.017094 0.051281 1.9498 0.015196 0.029628 57.776

Figura 5.6. Tabla de caracteristicas del Corversor DC/DC optimizada

En la figura 5.7 se observa la comparativa entre tensién maxima de salida y eficiencia.

0.64 GHz Vout Eff ClassE2 Teo fsweep
4 3.628 100
0.76 GHz
84.14
3 75
2 50
1 25
0 0
0.6 0.8 1 1.2 1.3
Frequency (GHz)

Figura 5.7. Evolucion de eficiencia y tensién méaxima de salida del Corversor DC/DC con respecto a la
frecuencia.

Con el grafico anterior se puede apreciar como los perfiles de tensidén maxima
de salida y eficiencia se han desplazado en frecuencia. Cabe la posibilidad de obtener
un buen resultado bajando la frecuencia, pero ése no es el objetivo. Por tanto esta red
intermedia no va a dar un buen resultado.
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Antes de desestimar los resultados se afiade a la placa las polarizaciones de los
drenadores, y volvemos a medir con el analizador de redes. Nuevamente se simula a
partir de los datos extraidos del Analizador de redes.

o Sopt_conv_50ohms
o4 500580 - _ 0.9 GHz
SwpMax | | 50 Ohm
B ietEvigar 1 FesriinrRFCAODF,Leqzi_C1005 360GHz X 169.918 Ohm
0.9 GHz
r 105.165 Ohm
x 182.339 Ohm
1.8 GHz
?'??3(53:'; ohm r274.114 Ohm
x 118.872 Ohm } X -571.062 Ohm
2.7 GHz
r 14.6201 Ohm
N s o x -195.532 Ohm
_ X -72.5197 Ohm
2.7 GHz /_s%' / Swp Min
r1.33572 Ohm SbY o
L_ x -35.5723 Ohm

Figura 5.8. Comparacion del Sy, tedrico (trazo negro), el medido para la red de interconexion (trazo
gris) y el medido para la red de interconexion con redes de polarizacion (trazo amarillo)

El nuevo valor de desfase requerido para la sincronizacidon entre inversor y
rectificador es de 130% que proporciona una eficiencia maxima de 46.929 %, como se
puede ver en la tabla de la Figura 5.9, por tanto la red de polarizacion nos aleja aun
mas de la impedancia dptima y por tanto la eficiencia también empeora.

Frequency
(GHz)

Re{Egn(VD._..
Qutput Equ...

Re{Egn(ID...
Output Equ...

Re{Egn(PD._..
Output Equ...

Re(Egn(Vo...
Qutput Equ...

Re(Eqgn(lout. .
Qutput Equ...

Re(Egn({Po...
Qutput Equ...

Re(Eqgn(Eff...
Qutput Equ...

0.9

3

0.020445

0.061324

19218

0.014878

0.028784

46,929

Figura 5.9. Tabla de caracteristicas del Corversor DC/DC afiadiendo las redes de polarizacion una vez

optimizado el outphasing

En la figura 5.10 se ve el resultado de los perfiles de tensién maxima de salida y
eficiencia en funcién de la frecuencia.
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Vout Eff ClassE2 Teo fsweep

4 0.69 GHz 100
3.394 0.78 GHz
80.07
3 75
0.9 GHz
47 .71
2 50
0.9 GHz
1.908
1 25
0 0
0.6 0.8 1 1.2 1.3
Frequency (GHz)

Figura 5.10. Evolucion de eficiencia y tension maxima de salida del Corversor DC/DC con respecto a la
frecuencia una vez optimizado el &ngulo de desfase entre las entradas de RF de inversor y rectificador.

Con estos resultados no se puede seguir adelante con el Convertidor DC/DC.
Por tanto, se toma la decisién de variar la red de interconexién original.

Tras diversos célculos y pruebas sobre el convertidor DC/DC se varia la red CLC,
se busca una nueva bobina que nos desplace en frecuencia y unos condensadores
apropiados para la misma. El resultado es pasar de una red CLC, con bobina de 25 nHy
condensadores de 100 pF, a otra red CLC con bobina de 22 nH y condensadores de 4.7

pF.

También se varian las redes de polarizacién de drenador. Se sutituye el
condensador de 2.7 pF en paralelo con la bobina de 11 nH por una Unica bobina de
otro fabricante. Se opta por una bobina de 39 nH de Johanson Technology (L-14C39N)
la cual podemos encontrar caracterizada en uno de los catalogos de Johanson
Technology en [5]. Este cambio nos mejora el parametro S;; de la red de polarizacién
acercandonos a la impedancia 6ptima del convertidor DC/DC.

Medimos y extraemos el comportamiento de esta nueva bobina con el
analizador de redes. Se monta en paralelo con un condensador de 100 pF (figura 5.11)
y se simula la ganancia de este nuevo circuito dentro de un rango de frecuencias que
nos incluya la frecuencia fundamental de 900 MHz, 1.8 GHz y 2.7 GHz (figura 5.12).
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SUBCKT PORT

PORT ID=S7 P4
P=3 NET="L_14C39N_SER" 7250 Ohm
Z=50 Ohm
> = s/ O ( ) \ = E = <
CHIPCAP
I Ib=C1
C=100 pF
_ Q=3761
FQ=0.15 GHz
FR=0.9999 GHz
ALPH=-1

i

Figura 5.11. Esquematico para la simulacion de los parametros S del paralelo de la nueva bobina de
39 nH con un condensador de 100 pF

1
20
0 é\/——é—v& L s L 2 — e e
2.7 GHz
-20 -28.04 dB
1.8 GHz
-41.86 dB
-40
80 —=DB(|S(1,1)])
0.9 GHz Choke
-56.36 dB
80 = DB(IS(2,1)])
Choke
-100
0.1 1.1 2.1 31 35

Frequency (GHz)

Figura 5.12. Simulacion de pardmetros S para la conexion de la nueva bobina de 39 nH con un
condensador de 100 pF.

Comprobado que es un buen abierto para fq, 2fg y 3fy, medimos la nueva red de
interconexion con la nueva red de polarizacion de drenador. Vemos cdmo ahora el
parametro S;; se acerca mas a la impedancia éptima del Convertidor para la frecuencia
de 900 MHz (Figura 5.13).
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Sopt_conv_50ohms

0.9 GHz
r 50 Ohm
X 169.918 Ohm

e

Swp Max
150GHz

0.9 GHz
r 78.0209 Ohm
x 86.3029 Ohm

=11
Blss100pFg JondinH_ RFCHPTF_Lea22nH Clp7r

1.8 GHz
r4.66425 Ohm
X -89.52 Ohm

2.7 GHz
r 0.563478 Ohm
X -44.3196 Ohm

Swp Min
0.1GHz

Figura 5.13. Simulacion del pardmetro S11 para la nueva red de interconexion.

Como se ha hecho con anterioridad se simula el Convertidor DC/DC para la
nueva red de interconexiéon y la nueva red de polarizacion de drenador. el nuevo
Outphasing de sincronizacién entre inversor y rectificador es de 83" gue proporciona
una eficiencia maxima de 75.494%, como se puede ver en la tabla de la figura 5.14,
por tanto esta red de polarizacidn es buena para lograr unos buenos resultados.

Frequency
(GHz)

Re{Egn(VD ...

Output Equ...

Re(Egn(lD...
Output Equ...

Re{Egn(PD._..

QOutput Equ...

Re(Egn(Vo...
Output Equ...

Re(Egn(lout...

Output Equ...

Re(Egn(Po...
Output Equ...

Re(Egn(Eff...
Output Equ...

0.9

3

0.064522

019357

43301

0.033747

014613

75494

Figura 5.14. Tabla de caracteristicas del Corversor DC/DC afiadiendo las redes de polarizacion una vez
optimizado el outphasing y sustituido el paralelo CL anterior por la nueva bobina 39 nH
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Vemos como nos queda la comparativa entre tensién maxima de salida y

eficiencia.

0.85 GH

4828 z Vout Eff ClassE2 Teo fsweep
5 — - - - 0.91 GHz 80

75.79
4 64
3 48
2 32
1 16
0 0
0.6 0.8 1 1.2 1.3

Frequency (GHz)

Figura 5.15. Evolucidn de eficiencia y tension maxima de salida del Corversor DC/DC con respecto a la
frecuencia una vez optimizado el outphasing

Una vez simulado el Convertidor DC/DC vemos como la tensién de salida y la
eficiencia maxima se situan préximos a la frecuencia fundamental de 900 Mhz,
estando los picos en 850 MHz y 910 MHz respectivamente. Con esta nueva red de
interconexion ya sabemos que la eficiencia maxima que se puede lograr es de 75.48%
con una tension de salida de 4.325 V a la frecuencia fundamental.

Lo siguiente serda montar la red de adaptacién de entrada de tal forma que se
mantengan las caracteristicas anteriores lo maximo posible.
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5.1.2.2 Montaje de red de adaptacion de los terminales de
puerta

Una vez que se ha elegido la red de sintesis de impedancia, el siguiente paso es
disefar la red de adaptacion de los terminales de puerta.

La adaptacién de entrada se puede conseguir normalmente con una bobina en
serie y un condensador a masa. Teniendo en cuenta que la capacidad a la entrada del
ATF54143, de aproximadamente 0.624 pF, es una capacidad muy pequeiia, serd
necesario afiadir una bobina en serie ademas de un condensador a masa para adaptar
las entradas tanto de inversor como de rectificador.

Se utiliza una bobina que resuene con la capacidad del condensador de valor
12.3 nH, que experimentalmente en otras pruebas a dado buenos resultados y se
prueban tres condensadores de 2.4 nF, 2.7 nFy 3 nF.

Finalmente obtenemos el resultado dptimo de la red de adaptacién de entrada
con el condensador de 2.7 pF tal y como se muestra en el esquematico de la figura
5.16.

PORT

PORT IND P=6
P=5 ID=L2 Z=50 Ohm
Z=50 Ohm L=12.3 nH

cap L
ID=C4
C=2.7pF ——

i

Figura 5.16. Esquemético de la red de adaptacion de entrada utilizado

Dado que la variacidon de la posicion del condensador varia la longitud de linea y
con ello el valor de la inductancia se prueba experimentalmente en tres posiciones y se
deja aquella para la que se ha obtenido un resultado mas favorable. En la figura 5.17
vemos las distintas pruebas y la posicidon resultante (posicion 1).
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VGSAUX VDSout

RF1

REDES DE ADAPTACION
DE ENTRADA.

RF2

1 2 3 POSICIONES DE PRUEBA DE
CONDENSADOR

i L
VGSAUX VDSIN

Figura 5.17. Redes de adaptacion de los terminales de peurta sobre el Convertidor DC/DC

5.1.2.3 Montaje

A continuaciéon, en la figura 5.18 se muestra como se realizd
experimentalmente el montaje para la caracterizacion del convertidor DC/DC

-

\ —-.A‘\ oYy -

T —

Figura 5.18. Montaje del Convertidor DC/DC para su caracterizacion
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Para poder entenderlo mejor en la figura 5.19 se muestra el esquema del
montaje que se realiza.

DC Power Supply
AgilentE3632A/E3634A Multimeter Hewlett

Packard 34401A

Multimeter Hewlett g

Packard 34401A TR
Conectores - — Vourt
b lout

Resistencia

variable
DC Power Supply Divisor de DC Power Supply
AgilentE3632A/E3634A sefial RF AgilentE3632A/E3634A
2 L L B |
1 Vbesrasapor

Figura 5.19. Esquema del Montaje del Convertidor DC/DC para su caracterizacion

La sefial de RF es generada por un solo generador de potencia para mas tarde
ser dividida externamente mediante un divisor de potencia de Anaren. La diferencia de
fase entre la excitacion de RF y otro se implementa mediante una cascada de
transiciones de conectores SMA y un desfasador a diodo.

5.2 Resultados obtenidos

Una vez realizado todo el montaje se procede a realizar las distintas medidas
gue permitirdn conocer con detalle los valores de eficiencia obtenidos, a distintos
voltajes de entrada, a qué frecuencias se mantiene esa eficiencia, como responde ante
distintos valores de carga o para distintas potencias de entrada de la sefial de RF.
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5.2.1 Medida de eficiencia

Conviene recordar que el objetivo principal de este proyecto es la obtencién de
un convertidor, formado por un sistema inversor y un sistema rectificador, que tenga
una mayor eficiencia que si ambos sistemas se implementasen por separado.

Para observar el cumplimiento de los requisitos de un buen funcionamiento se
realizardn barridos con los resultados de eficiencia del convertidor y de tensién a la
salida.

La senal que introduce el Generador de sefial de RF nos da la potencia en dBm
para las dos ramas a la salida del propio generador. Esta potencia no es la que llega al
convertidor ya que antes de llegar al mismo se produce una atenuaciéon. Una vez
medida esta atenuacion sabemos que al convertidor le llegan 6.48 dB menos que lo
gue tenemos a la salida del generador.

Ademas conviene saber que el divisor de sefial RF dividira por la mitad la
potencia de cada rama, por lo que cada rama va a tener tres dB menos de lo que llega
al convertidor. Pero teniendo en cuenta que es necesaria tanto la potencia de RF que
llega a una rama como a la otra para que el convertidor funcione, el valor de potencia
de entrada con el que operaremos a la hora de calcular la eficiencia total sera el total
de las dos ramas.

La potencia de entrada de RF la se convierte a vatios de la siguiente forma.

Pinrr(dBm) /

PinRF = 10 10[mW] (52)

Que para el caso de una potencia de entrada de 4.32 dBm el resultado en
vatios sera aplicando la férmula anterior de:

4.32 dBm/10

Porr = 10 [mW] = 2.704 mW (5.3)

Para el calculo de la potencia que llega al convertidor a través del inversor (Py)
se miden VDS e IDS)y con dos multimetros actuando como voltimetro y amperimetro
respectivamente.

Introducimos esta potencia porque con mas nivel de sefal la fuente de puerta
empieza a rectificar y es peligroso por el posible deterioro de los transistores.
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Se considera eficiencia al cociente de la potencia de salida a la frecuencia

fundamental entre la potencia de DC suministrada:

PoutDC (59)

PinDC

Si se tiene en cuenta la potencia de RF se obtendra una nueva medida de
eficiencia:

PoutDC (5.10)

Ntotal =
PinRF + PinDC

Con estas figuras de mérito se caracteriza el comportamiento del convertidor

DC/DC.

5.2.1.1 Barrido de la tension de entrada

Realizando un barrido en el que se varia la tension de drenador se obtiene la
Vps con la que se consigue mayor eficiencia. Los resultados del barrido de tensién de

entrada, cuando la fase es dptima, se muestran en la figura 5.13:

Barridode VDSinparaf=0.9 GHzy R=128,3Q

Eff(%) ----- Efft(%)

Wout (V)

80 . N=72,10%

0 — omwme—e====TC i

60 - N=71,86%

50 -

a0

30 +

Eficiencia (%)

3,005Y

20

10 A

vds

o]

L FI g F I TIPS FPI ISP SIS FI L HES
Qr.\’ Qf:" g‘? Q‘\\ Q‘E} a»} »-:J -;\A" -;:‘ -»9 "l} q:’ -{? »1::‘ nﬁ' n;.\ n;:’ a:F' n;.\ n;‘:" 1;‘\ g.?:' p,c? 1;3 hﬂ‘h

VDSin(V)

Figura 5.13. Evolucion de la eficiencia respecto a la tensién Vps en el caso de fase dptima
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El voltaje de entrada que proporciona mayor eficiencia total es de 3.505 V,
donde n = 73.89%, y si se tiene en cuenta la potencia de RF (véase ecuacién 5.10), la
ntOt - 72.10%.

El disefio estd pensado sin embargo para 3 V donde lan =74.89%, vy la
Neor = 71.86%, por tanto para los siguientes barridos de frecuencia y de resistencia de
carga estudiaremos tanto los casos de VDSjyy = 3.5V como de VDS =3 V

5.2.1.2 Barrido de frecuencias

Otro aspecto importante en la medida de eficiencia es conocer si se mantiene
alta en un amplio rango de frecuencias de trabajo. Para comprobar dicho
funcionamiento se realizan barridos, manteniendo estable la tensidon Vps, variando la

frecuencia en pasos de 10MHz.

e Se realiza una primera medida para un voltaje en drenador de 3V:

Barrido de frecuenciapara VDSIN =3,005Vy R=128,3Q

— Eff(%) ====-- Efft(%) e \/out({V)
80 - n=72,83% . i n = 72}07% r 3.5
0| e -,
6 :
< i 25 __
S w0+ L \Wer265V N 2
8 | ‘ 2w
c 07 § 1 i
g ; | 155
g £ 2 ~
“ =3 =3 1
Q. =¥
8! g .
10 i i - 05
[T [Ty
0 T T T I T ‘| T T T T T T T T T T O

840 850 80 8/0 880 890 900 910 920 930 940 950 960 970 980 990 1.000

Frecuencia (MHz)

Figura 5.21. Eficiencia y voltaje a la salida frente a frecuencia para Vps=3.005 V

Se observa en la figura 5.21 que para el caso de Vps=3 V se puede trabajar en
un rango de hasta 50 MHz (de 860 MHz a 910 MHz) sin bajar del 70% de eficiencia.

Para la frecuencia fundamental de 900 MHz se obtiene un 74.5% de eficiencia
mientras que la eficiencia total es de 72.07%, con Vgoyrde 2.65 V. El punto maximo se
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encuentra muy préximo a la frecuencia de 880 MHz obteniéndose un 74.98%, mientras
que la eficiencia total alcanza un valor maximo de 72.83% con una Voyr de 2.84 V.

e Se realiza una segunda medida para un voltaje en drenador de 3.505 V:

Barrido de frecuencia para VDSIN= 3,505y R=128,3 Q

EFf(%) ------ Efft(%)

Vout(V)

N=72,57% ! . N=72,12%
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Figura 5.22. Eficiencia y voltaje a la salida frente a frecuencia para Vps=3.505 V

Se ve en la figura anterior que para una Vps=3.505 V se puede trabajar en un
rango de hasta 50MHz (de 870 MHz a 920 MHz) nuevamente sin bajar del 70% de
eficiencia. Para la eficiencia a 900 MHz se obtienen 73.92% y para la eficiencia total se
obtiene 71.12% con una Vgyur de 3.07 V.

El punto de mayor eficiencia total se encuentra muy préximo a la frecuencia
fundamental. Se obtiene para 890 MHz donde tenemos una eficiencia de 74.26%, con
una eficiencia total de de 72.57% y una Voyr de 3.19 V.
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5.2.1.3 Barrido de carga

Se estudia cdmo se comporta la eficiencia del convertidor DC/DC para distintos
valores de carga. Se realiza una primera medida para un voltaje en drenador de 3.005V

Barrido de la carga para f =0.9 GHz y VDSIN= 3,005

EFf(%) ------ EFft(%)

Vout(V)

........

Eficiencia (%)

Vout=2,69-V

1196 Q

R

14 25 39 5 69 8 9 108 119 121 123 129 136 147 162 175 189 213 236

Resistencia (Q)

Figura 5.23. Eficiencia y voltaje a la salida frente a distintos niveles de carga para VDS = 3.005 V

Se ve en la figura 5.23 que para una VDS;yy=3.005 V se puede trabajar desde
86.1Q hasta 165.6Q sin bajar del 70% encontrandose el valor éptimo en 119 Q
(recordando que la carga para la que se disefio es de 128.3 Q), donde la eficiencia es
de 74.89% con una eficiencia total de 72.46% y un voltaje de salida de 2.69 V
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Se realiza una segunda medida para un voltaje en drenador de 3.505 V.

Barrido de la carga para f =0.9 GHzy VDSIN= 3,505

Vout :3,00 \"

S

Eficiencia (%)

114,7 O

R=

DIIIIIIIIIIIII\\;\IIIIIIIIIIIIIIIIIIIII\I

14 25 39 56 69 82 95 108 119 121 123 129 136 147 162 175 189 213 236 261

Resistencia (Q)

Figura 5.24. Eficiencia y voltaje a la salida frente a distintos niveles de carga para Vps=3.505 V

En la figura 5.24 vemos como para para una VDS;\w=3.505 V se puede trabajar
desde 78.2 Q hasta 156.6 Q sin bajar del 70% encontrandose el valor éptimo a 114.7 Q,
donde la eficiencia es de 74.08% con una eficiencia total de 72.24% y un voltaje de
salida de 3.00 V.
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5.2.1.3 Barrido de potencia de entrada

Por ultimo se realiza un ultimo barrido de potencia a la entrada a la frecuencia
fundamental con una carga de 128.3 Q y un voltaje de drenador de 3.005 V.

Barrido de PIN para f = 0.9 GHz y VDSIN= 3,005

Eff(%) ------ Efft(%) Vout(V)

74 -/

!\ Vout=2,65 V

N=71,86% \

Eficiencia (%)

Pin = 2.704 mW

1,995 2,512 2,704 2,831 2,965 3,162
Pin (mW)

Figura 5.25. Eficiencia y voltaje a la salida frente a distintos valores de potencia de entrada con
VDS|NV =3.005V

Para este barrido tanto la eficiencia como el voltaje de salida se mantienen muy
estables. En ningln caso se baja del 70% de eficiencia total y vemos como para una
potencia de entrada de 2.704 mW se trabaja a una eficiencia de 74.27% donde la
eficiencia total se situa en 71.86% y la Voyres de 2.65 V

5.3 Referencias

[1] www.arlon-med.com

[2] http://datasheet.octopart.com/L-05C33N]V4-Johanson-datasheet-5970.pdf
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Conclusiones y lineas futuras

En este Ultimo capitulo se exponen las conclusiones finales extraidas tras
realizar este trabajo, valorando los resultados obtenidos y comparandolos con los
esperados en las primeras fases de disefio, y con los obtenidos en otros trabajos
similares.
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6.1 Conclusiones

Llegados a este punto del disefio, montaje y caracterizacién convertidor clase E*

se realizard un breve balance de los resultados obtenidos y las conclusiones que de
ellos podemos extraer.

El disefio del convertidor hay que recordar que esta orientado a operar como
etapa de modulacion de un transmisor polar en la banda de 900 MHz.

Se realiza un estado del arte, realizando comparaciones con [1], [2], [3], [4], [5],
[6], [7] y [8], se puede concluir que se obtienen unos resultados excelentes alcanzando
una eficiencia pico de 72% cuando la tensidon de entrada son 3V a una frecuencia de
trabajo de 0.9 GHz. Ademds se mantiene por encima de 70% en un rango de
frecuencias de mas de 50 MHz.

Se ha logrado disefiar un convertidor como dispositivo Unico, aumentando la
eficiencia y reduciendo el volumen que ocuparian el inversor y el rectificador
implementados de forma independiente importante a la hora de ser utilizado en usos
como en la rama AM del transistor polar.

Frecuencia Vout [V] Pout [W] Eficiencia [%] Afo/Referencia
[GHZz]
0.02 7 6 84 2012 [1]
0.03 65 472 83 2010 [2]
0.03 33 220 87 2011 [3]
0.05 42 35 90 2011 [4]
0.1 23.7 1.7 55 2011 [5]
0.15 3.3 3.3 84 2012 [6]
0.78 24 11.5 72 2012 [7]
1 25 12.5 72 2012 [7]
0.9 2.65 0.06 70 Este Trabajo
45 2.15 0.053 64 1999 [8]

Figura 6.1. Tabla ilustrativa del estado del arte en convertidores DC/DC

Para este trabajo se ha adaptado el disefio del layout sobre una de las placas
disponibles. Por tanto es el disefio el que ha de tener las dimensiones de la placa y no
al revés que seria lo éptimo. Con alta probabilidad el resultado mejoraria reduciendo el
espaciado tanto de la red de interconexién como de esta con los transistores.

A continuacién se proponen al lector algunas de las posibles vias de desarrollo a
las que se enfrentan este tipo de tecnologias y bajo desde nuestro punto de vista cudl
de esas vias son las que mayor repercusion van a desencadenar en el futuro.
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6.2 Lineas futuras de trabajo

El presente proyecto ha abierto un camino bastante amplio de posibilidades, la
fabricacidn de un componente estd dividida en varias fases, desde una primera idea,
pasando por la simulacion hasta llegar a su fabricacidon y posteriormente testear sus
posibilidades. Asi pues, ya disponemos del componente fisico al que se podran aplicar
numerosos estudios.

La linea de trabajo futura mas evidente es la implementacién de un transmisor
polar con la arquitecturas desarrollada a lo largo del proyecto. Para ello seria necesario
mejorar el perfil de eficiencia con respecto de la tension de salida del convertidor y
gue con ello pueda manipular de modo eficiente la envolvente de la sefal.
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