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Resumen

En los dltimos tiempos, el esquema outphasing se ha constituido como
una alternativa atractiva para la transmision inaldmbrica de formatos de
modulaciéon complejos, el caso de WCDMA y LTE, de cara a satisfacer
los estrictos requisitos de linealidad impuestos por dichos estandares sin
deteriorar necesariamente su eficiencia en el uso de la potencia. Resultados
recientes en la introduccion de amplificadores clase E, en particular en modo
paralelo, asi como en su implementacién con transistores HEMTs de Nitruro
de Galio (GaN), han permitido alcanzar prestaciones por encima de las
ofrecidas por otras arquitecturas alternativas.

En este proyecto se propone como objetivo la implementacion del cabezal
de RF de un transmisor outphasing en UHF, integrando dos amplificadores
clase E modo paralelo de gran ancho de banda con un combinador reactivo
muy simple. Partiendo de acciones de caracterizacion sobre los dispositivos
GaN HEMTs seleccionados, del fabricante lider del sector, se procedera a
la estimacion de las condiciones 6ptimas de terminacion en drenador y a la
sintesis de las redes de terminacion y polarizacion apropiadas. Se implemen-
taran entonces dos amplificadores en dicho modo, capaces de ofrecer una
eficiencia cercana al 80 % en una banda desde 630 a 890 MHz.

Se caracterizaran dichos amplificadores bajo distintas condiciones de
carga y se ajustard un combinador Chireix 6ptimo, que permita su inte-
graciéon en el esquema outphasing deseado. Se procedera a su medida bajo
excitaciones de onda continua en distintos valores de frecuencia, y se se-
leccionara una estrategia pura o de tipo hibrido para conseguir transmitir
una senal de envolvente variable con una relaciéon potencia pico a potencia
promedio elevada. Se verificard la satisfaccién de los requisitos de linealidad,
ayudados por técnicas de predistorsion digital, con unos objetivos para la
eficiencia promedio superiores al 50 %.
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Capitulo 1

Introduccion

1.1. Estado del Arte

En los ultimos anos, las tecnologias de la informacién y la comunicacion
(TIC) han pasado a tomar un papel indispensable en el devenir de la sociedad.
Tanto es asi que se estima que en el periodo que abarca los afios 2014 a 2019,
el trafico global de datos moviles se multiplique por 10, llegando a alcanzar
los 24 Exabytes mensuales y existan 11500 millones de terminales méviles
conectados a la red [1] Esta expansion se encuentra fuertemente vinculada
al crecimiento exponencial en el niimero de conexiones méviles a Internet.

En base a dicha evolucion, la industria tecnologica se esté viendo obligada
a satisfacer las cada vez mas exigentes demandas del usuario, ofreciendo
mejoras en la calidad del grado de servicio a costa de un aumento significativo
del consumo energético. Los nuevos estandares de transmision inaldmbrica,
sin embargo, se han desarrollado para satisfacer las recientes prestaciones y
requisitos de transmision, pero sin tener en cuenta el rendimiento energético.
Por este motivo se ha levantado una alarma en el sector de las TIC, no solo
por los costos asociados a dicho consumo, sino por el impacto medioambiental
que supone.

El papel que juega el amplificador de potencia dentro de un sistema de
transmisién inalambrica es fundamental en lo que respecta al rendimiento
energético. Ademas de tratarse del componente con mayor consumo intrinseco
de potencia, su comportamiento definird en gran medida el cumplimiento de
los requerimientos de linealidad del estandar empleado en la transmision.
Esta situacion define por tanto un compromiso entre eficiencia y linealidad
cuyo estudio siempre ha sido clave para el desarrollo de las comunicaciones,
ya sea de cara a reducir el coste, mitigar el riesgo ambiental o incrementar
la autonomia de un dispositivo.

La aparicion de nuevas arquitecturas de transmision y la elaboracion de
dispositivos activos cada vez mas compactos y con mejores caracteristicas,
parecen plantear soluciones determinantes a este desafio. Resulta por lo
tanto indispensable el dedicar un esfuerzo conjunto a la investigacion y
perfeccionamiento de estas técnicas.
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1.2. Objetivos del Proyecto

El objetivo principal de este proyecto recae en el estudio e implementacion
de un cabezal Outphasing de comunicaciones UHF basado en amplificadores
de alta eficiencia clase E modo paralelo.

Asociadas a este propodsito se desarrollaran multiples tareas con el fin de
obtener una comprensiéon integra del proceso de disefio e implementacion y
de alcanzar unas prestaciones competitivas. Estas son:

= Analisis del estado vigente de las tecnologias de transmision inaldmbri-
ca asi como una exposicion y estudio de arquitecturas y técnicas
emergentes

= Planteamiento de unos modelos y ecuaciones de disenio para la imple-
mentacién de amplificadores clase E en modo paralelo, asi como para
la aplicaciéon de los mismos en el contexto del transmisor outphasing.

» Planteamiento de técnicas de combinacion para el aprovechamiento de
este tipo de amplificadores en el esquema outphasing con el objetivo
de maximizar linealidad, eficiencia y ancho de banda.

s Verificaciéon del diseno mediante simulaciones en el entorno AWR
Microwave Office y a través de la realizacion de prototipos y su posterior
evaluacién en el laboratorio haciendo uso de los sistemas de medida
disponibles.

= Aplicacién de métodos de mejora del rendimiento del transmisor me-
diante estrategias que permitan superar las limitaciones intrinsecas a
la topologia empleada.

= [mplementacion final del cabezal de comunicaciones y verificacion del
funcionamiento en un contexto real.

1.3. Estructura de la Memoria

La presente memoria esta organizada en siete capitulos los cuales se
estructuran de la siguiente forma:

= Capitulo 1: Introduccién, objetivos del proyecto y estructura de la
memoria.

» Capitulo 2: Se realizara un estudio de las diferentes arquitecturas
de transmision vigentes asi como de sus limitaciones y las diferentes
alternativas y técnicas posibles para la mejora de las prestaciones.

= Capitulo 3: En este capitulo se describiran las caracteristicas elemen-
tales de un amplificador de potencia y se presentaran las diferentes
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clases de amplificacion existentes. Seguidamente, se realizara un anélisis
de funcionamiento de los amplificadores clase E, pasando por el modelo
generalizado, hasta concluir con el amplificador clase E paralelo.

= Capitulo 4: En este apartado se aborda el funcionamiento de un
transmisor outphasing en detalle, describiendo el funcionamiento de la
técnica Chireix y comparando sus prestaciones con las de un amplifi-
cador Doherty.

» Capitulo 5: Partiendo de la teoria planteada en el segundo capitulo,
se disena un amplificador clase E paralelo en UHF de banda-ancha y
alta eficiencia. Partiendo de simulaciones en el entorno de Microwave
Office se procede a implementar dicho amplificador y a realizar un
analisis de los efectos de la variacién de la impedancia de carga.

= Capitulo 6: A raiz de los resultados obtenidos en el capitulo anterior,
se disena un combinador Chireix para la implementacion outphasing.
Empleando dos amplificadores analogos al montado en el apartado
anterior y dicho combinador, se realiza una caracterizacion estatica
del cabezal outphasing al completo. Posteriormente, con el objetivo de
mejorar la operacion frente a sefiales de envolvente variable de elevada
PAPR, se utilizan los resultados de dicha caracterizacién para plantear
un modo hibrido de seguimiento de la envolvente. Finalmente, mediante
técnicas de predistorsion digital para conseguir el modo hibrido, se
caracteriza de forma dinamica el transmisor outphasing con senales

reales WCDMA.

= Capitulo 7: En este capitulo se exponen las conclusiones alcanzadas
durante la realizacién del Proyecto, asi como diferentes enfoques para
la continuacién futura de la investigacion en la linea planteada en el
mismo.



Capitulo 2

Arquitecturas y Técnicas
Emergentes en Transmisores
de Radiofrecuencia

2.1. Motivaciones para el desarrollo de
nuevas técnicas de mejora de la
eficiencia

A lo largo de los ultimos anos, la evolucién en el ambito de las tecnologias
de comunicacion inaldmbrica, ha propiciado el desarrollo de estandares cada
vez mas diversos y complejos como pueden ser IEEE 802.11x, WIMAX,
UMTS, redes moviles ad-hoc o servicios 3G y 4G. Estos nuevos estanda-
res se fundamentan en esquemas de modulacion mas complicados y en
requerimientos mas elevados en lo referente a la tasa de transmision.

En el desarrollo y aplicacion de dichos estandares es de vital importancia
la incorporacién de técnicas de mejora de la eficiencia energética, ya sea
con el fin de reducir el consumo en estaciones base o a propiciar una mayor
autonomia en los terminales méviles. Ahora bien, dichos formatos, al emplear
modulaciones multiportadora o multinivel de alta eficiencia espectral, impli-
can valores elevados de PAPR (Peak to Average Power Ratio) manteniendo
unas condiciones estrictas de linealidad [2].

2.2. Limitaciones de las Arquitecturas
Convencionales

Los requerimientos en frecuencia de los sistemas de radiocomunicaciones
implican a menudo la utilizacién de sistemas de transmisién paso banda.
Una de las representaciones de senales paso banda més extendida quizas sea
la, descomposicién en componentes de fase y cuadratura (descomposicién
cartesiana). El transmisor cartesiano o 1Q, emplea esta técnica de descom-
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posicién para la modulacién y transmision. En un esquema 1Q tipico (ver
figura las componentes en fase y cuadratura de la sefial a transmitir se
modulan con las componentes cartesianas de la portardora respectivamente.
Posteriormente, ambas se combinan para ser procesadas por un amplificador
de potencia. La senal de salida resultante queda representada por la siguiente
expresion:

x(t) = x1(t) cos(wt) — x(t) sin(wt) (2.1)

Donde x(t) y x¢(t) son las componentes en fase y cuadratura de la senal
a transmitir.

Transmisor x,—[n]\ DAC>—) % x—l(£)®®—> %

Banda

Base

bln] Oscilador de @—)
—

Portadora de RF

90° Amplificador

Unidad de Potencia

t
psp | |xq[nl DAC> e xo (L) 2

Modulador
1Q

Figura 2.1: Esquema simplificado de un transmisor Cartesiano.

En este tipo de transmisores, dado que la senal paso banda se conforma
en bajo nivel (antes del proceso de amplificacion), el amplificador de potencia
debe trabajar con las variaciones de la envolvente y ajustarse a su PAPR.
Esto supone muchas veces la transmision de valores de pico muy por encima
de la potencia media de senal. Para valores altos de PAPR, la eficiencia
promedio del amplificador de potencia disminuira, degradando por tanto la
eficiencia total del transmisor. El transmisor cartesiano, por tanto, no es
capaz por si mismo de satisfacer los requerimientos de linealidad y eficiencia
impuestos por los nuevos estandares de transmision

Con el objetivo de mejorar dichos requerimientos se han estado desa-
rrollando nuevas técnicas y soluciones para trabajar con amplificadores
altamente eficientes en unas condiciones de linealidad 6ptimas.

Un ejemplo de este tipo de avances queda representado por las diferentes
técnicas de linealizacion existentes, ya sean aquellas que emplean topologias
de cancelacion (realimentacion cartesiana y polar, linealizacién feedforward,
predistorsion analdgica y digital,...) o las que intentan aprovechar las carac-
teristicas del dispositivo (variaciéon del punto de operacion o sweet-spots).
Ahora bien, este conjunto de recursos adolece de un inconveniente funda-
mental: solo nos permiten obtener unas condiciones de linealidad suficientes
lejos del punto de trabajo de maxima eficiencia del amplificador.

Por esta razéon han tomado gran importancia en los tltimos tiempos
otras técnicas de adaptacion de polarizaciéon o de carga (envelope tracking,
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EER, transmisores Doherty,...) que intentan ajustar el punto de trabajo
del transistor al valor instantaneo de la envolvente, manteniendo asi las
condiciones ideales para mantener una alta eficiencia.

2.3. Técnicas de Linealizacion

Existen dos vertientes principales en lo relacionado a la correccion del
comportamiento no lineal de amplificadores de potencia: el control a nivel
de dispositivo a través del estudio de los efectos de la carga en la entrada y
salida del mismo (source-pull y load-pull) o de los asociados con la variacién
del punto de polarizacién de este (sweet-spot), y el control a nivel de sistema.

Este ultimo conjunto de técnicas son las que nos permiten mantener en
la medida de lo posible las condiciones de operacién éptimas del dispositivo.
A continuacién se describen brevemente las bases de funcionamiento de las
que podrian ser mas conocidas [3]:

» Predistorsion: consiste en la insercion de un elemento no lineal en
el transmisor precediendo a la etapa de potencia con el objetivo de
combinar ambas funciones de transferencia maximizando la linealidad
total. La predistorsiéon puede darse tanto en banda base como a nivel
de RF. Generalmente, se obtiene una caracteristica de expansion al
sustraer una funcién de transferencia en compresion de la caracteristica
lineal.

= Predistorsién digital: similar a la predistorsion analégica, utiliza
técnicas de DSP para conformar la funcion de transferencia deseada.
Quizas la més relevante es la técnica de distorsién mediante mapeo ([4]
[5]). Esta técnica emplea dos tablas, cada cual funcién de una compo-
nente [Q) de la sefial de entrada. Requiere por tanto una considerable
capacidad de almacenamiento y procesado para la actualizacion de las
tablas.

» Lazos de realimentacion (cartesianos y polares): este tipo de técni-
cas, pese a sus prestaciones en banda estrecha, presenta problemas
de estabilidad. Consisten basicamente en forzar la salida del sistema
a seguir el comportamiento de la entrada. Pueden aplicarse tanto al
amplificador de RF como en la modulacién (en la envolvente, la fase o
las componentes 1Q).

= Linealizacion feedforward: consiste en la compensacion de la dis-
torsion mediante la introduccién externa en el amplificador a linealizar
de las componentes IMD que este mismo genera. Posteriormente es
posible realizar un reajuste entre amplitud y fase mediante técnicas de
procesado de senal [2].
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2.4. El Transmisor Polar

El transmisor polar, cuya arquitectura bdsica se muestra en la figura [2.2]
se fundamenta en el concepto de eliminacién y restauracion de la envolvente
(EER) propuesto por Kahn en 1952 [6] con la intencién de aprovechar las
condiciones operacion de maxima eficiencia del amplificador de RF.

En el transmisor polar, el modulador I1/Q del transmisor cartesiano se
sustituye por un modulador AM/PM polar. La representacién de la senal
pasobanda se realiza en funciéon de las componentes de amplitud y fase
(ambas senales paso bajo). Asi pues, la senal a la salida queda representada
como

x(t) = xapn(t) cos(wt + xpps(t)). (2.2)

En la figura se puede observar como en un principio la portadora se
modula inicamente con la componente de fase zpy/(t). La sefial de envolvente
constante puede ser amplificada de forma eficiente por el amplificador de
potencia.

+
AM(®) DD
Ay A(t)| Modulador |_—_IT
A | DAC Digital E
E: Clase S E
5 & | N Filtro de
Z E % Il " Sebol ox % Reconstruceion
£ 2 - | Muestreo
1 Vo0
g DD
= |° & PMoy
X, ult
m;ﬂ :3 DAC ¢ (t) Modulador ¢(t) " \\l\-l( )
- ' i ﬁ /() ~
PM
Oscilador de Amplificador de L
Portadora de RF Potencia de RF

Figura 2.2: Esquema simplificado de una de las posibles alternativas para la
implementacion de un transmisor Polar.

La componente de amplitud, sin embargo, es procesada en una rama
independiente, donde se modula utilizando, por ejemplo, modulacion PWM
0o ¥ — A (si se sigue un esquema como el de la figura para posterior-
mente ser tratada por un filtro reconstructor. La senal resultante se emplea
posteriormente para modular de forma dindmica la polarizacion en drenador
del amplificador de potencia, obteniendo asi la codificacién en amplitud de
la senal de salida.

Desde un punto de vista ideal, este amplificador seria capaz de propor-
cionar eficiencias del 100 % en condiciones sin ditorsién, pero existen una
serie de no-idealidades inherentes a la propia arquitectura que limitan su
funcionamiento [7].
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2.4.1. No-idealidades del Transmisor Polar

A nivel de sistema, aparecen una serie de mecanismos de distorsion lineales
)
(y por tanto, més faciles de controlar), cuya influencia es significativa. Los
mas destacados son:

= Demora entre las ramas de AM y PM

» Limitacién en ancho de banda del filtro reconstructor en la rama AM

Pese a que ambos fenémenos son procesos lineales, pueden provocar
distorsion con caracteristicas no linales, ya que, tanto la generacién de ambas
componentes como la recombinacién en el amplificador son procesos no
lineales.

Ahora bien, en la etapa de modulaciéon se pueden obtener también
mecanismos no lineales de distorsién, como son :

= No linealidades en la caracteristica de modulacion de amplitud Vpp —

AM

= No linealidades asociadas a la modulacion parasita de fase Vpp —
PM ( provocadas por el denominado fenémeno feed-through en el
amplificador)

Estos procesos relacionados con la tensién de polarizacion del amplificador
conmutado son intrinsecos al dispositivo y es por tanto muchas veces necesario
acudir a técnicas de predistorsion digital o a combinacion de técnicas EER/ET
para corregirlos [§].

2.5. Técnicas de Seguimiento de la
Envolvente (Envelope Tracking)

Las técnicas de seguimiento de la envolvente mediante polarizacién
variable (conocidas como Envelope Tracking [3]) proporcionan un alternativa
muy considerable de cara a obtener un alto grado de eficiencia energética en
el proceso de amplificacion. Pese a que las eficiencias conseguidas son por
lo general més bajas que las obtenidas mediante la técnica de Kahn, estas
arquitecturas permiten al amplificador trabajar en modo lineal y son mas
sencillas a la hora de realizar su implementacion.

El Envelope Tracking se fundamenta en la variacién de la tension de pola-
rizacién (de puerta o drenador) del amplificador de potencia para ajustarse
al valor de la envolvente de la sefial. Las senales actuales de comunicaciones
emplean modulaciones digitales complejas cuya envolvente tiene, a menudo,
un elevado PAPR. Esto supone que tan solo en ciertos momentos la senal
llega a alcanzar los extremos de funcionamiento que limita la polarizacién
del transistor, es decir: durante gran parte de su funcionamiento, el margen
dindmico del amplificador quedara desaprovechado. Las técnicas de ET
suponen una posible solucién a este problema.
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2.5.1. Predistorsiéon Digital en ET y Linealizacion
IsoGain

Un problema fundamental de las técnicas de ET reside en que, cuando
se modifica la polarizacion del amplificador para seguir la envolvente, se
modifica la ganancia del mismo. Esta no-linealidad introducida en la ganancia
resulta generalmente en la generacion de distorsion AM/AM. Este hecho,
unido a la aparicién de no-linealidades dindmicas en la amplificacién de
senales con gran ancho de banda (nonlinear memory effects), obliga al empleo
de técnicas de predistorsion digital para este tipo de amplificadores.

Otra alternativa para minimizar dicha distorsion AM/AM consiste en
“forzar” al amplificador a seguir una trayectoria de ganancia constante me-
diante dicha variacién de la polarizacién. De esta forma, pese a que obligamos
al amplificador a trabajar en compresion en gran parte del ciclo de la envol-
vente, se puede conseguir en parte una linealizacion del propio amplificador.
Este proceso se denomina IsoGain [9] [10]. El tinico problema que puede
introducir este tipo de linealizacién es una pequena pérdida de eficiencia, lo
que nos devuelve al ya mencionado compromiso linealidad-eficiencia. Para
minimizar esta pérdida es conveniente emplear una funciéon de conformacion
en la predistorsion que garantice una transiciéon suave entre las regiones
lineal y en compresion.

2.5.2. Seguimiento de la Envolvente Mediante
Polarizaciéon Variable en Puerta

En esta técnica, es la tension de puerta la que se ajusta al valor de la
envolvente, mientras que la tension de drenador se mantiene constante como
si de un amplificador convencional se tratara. Esto nos permite obtener
fuertes variaciones de ganancia, pero tiene una limitacién fundamental: para
lograr un buen control de potencia, es imprescindible trabajar en régimen de
pequena senal, lo que implica una baja eficiencia. En la zona de saturacion,
donde podemos obtener una mayor eficiencia, las variaciones de la tension
de puerta no tiene gran efecto. En estos casos es interesante considerar el
control de la polarizacion de drenador.

2.5.3. Seguimiento de la Envolvente Mediante
Polarizacién Variable en Drenador

Aunque la variacion de la polarizacion de drenador nos permite obtener
niveles de eficiencia superiores al caso presentado anteriormente, es necesario
emplear fuentes de alimentacién muy eficientes y capaces de conmutar a
gran velocidad, ya que deben seguir el ancho de banda de la envolvente, el
cual puede llegar a alcanzar las decenas de MHz.
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2.6. Técnicas de Modulacion de la
Impedancia de Carga

Pese a la simplicidad del concepto de modulacion de carga y la an-
tigitedad del mismo, este fenémeno ha revelado entranar un gran poder en el
diseno de nuevas arquitecturas de amplificadores de potencia. Basicamente,
este concepto se reduce a la utilizacién de dos amplificadores que comparten
una misma carga, lo cual modifica las formas de onda de la corriente y la
tension en estos para proporcionar una mejora de la eficiencia para senales
de potencia més baja a la de pico.

Existen fundamentalmente dos arquitecturas que se aprovechan de este

fenémeno: el transmisor Doherty y el transmisor Outphasing (muchas veces
denominado LINC o Chireix).

2.6.1. EIl Amplificador Doherty

La arquitectura Doherty recibe su nombre de su descubridor, quien
propuso el uso de esta técnica en 1936 en [11]. W.H. Doherty observé una
disminucién de los niveles de eficiencia que se alcanzaban al trabajar con
senales que presentaban grandes variaciones de amplitud.

En la arquitectura original, se combina dos amplificadores de potencia
haciendo uso de redes o lineas de transmision A/4 (inversores de impedancia).
Lo que se consigue de esta forma es que la resistencia de carga de RF de
un generador se modifica al aplicar corriente desde otra fuente siempre y
cuando esta esté en fase con la primera:

AP Principal
Entrada \
50Q 00
A4 A4
e i/t
AP Auxiliar

Figura 2.3: Esquema simplificado de un amplificador Doherty.

En un esquema Doherty clésico, el amplificador principal (denominado
de portadora) se polariza en clase B, mientras que el auxiliar (o de picos) se
polariza en clase C. La potencia de salida del sistema serda una combinacién
de la que otorguen ambos dispositivos de forma que, cuando los niveles de
entrada sean menores (o iguales) a 1/2 del pico de la envolvente, seré el
amplificador de portadora el que comience a operar; segin aumenta el
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nivel de la senal de entrada, este se satura y la contribuciéon de potencia
provendra del amplificador auxiliar. Con esto se obtiene una relacion casi
lineal entre la potencia de salida y la de entrada, tal y como se observa en

la figura [2.4]

Potencia de Salida

Potencia de Entrada

Figura 2.4: Esquema de funcionamiento de un amplificador Doherty (la
potencia estd representada en escala lineal).

El problema que plantea esta arquitectura es que, al emplear dispositivos
reales, cuando trabajamos con senales de gran PAPR (por encima de los 10
dB), perdemos linealidad. Ademads, dado que obligamos a trabajar a ambos
amplificadores en su region lineal, la limitacién en eficiencia es notoria. En
cuanto al ancho de banda, el empleo de lineas de transmisién hace que este
también se vea limitado. Algunas soluciones pasan por utilizar méas de un
amplificador auxiliar, pero esto complica y encarece el sistema de forma
significativa. Pese a estas carencias, hoy en dia es la arquitectura que se ha
impuesto en estaciones base como medida de mejora de la eficiencia dado
que los cambios a realizar en el anteriormente empleado transmisor 1/Q solo
afectan al amplificador de potencia.

2.6.2. El Amplificador Outphasing

El amplificador outphasing, cuyo origen tiene lugar en un articulo de
1935 [12], fue reinsertado en el mundo de la amplificacién de potencia
para RF bajo el nombre de LINC (linear amplification using nonlinear
components) [13]. Este tipo de transmisores genera senales moduladas en
amplitud combinando la salida de dos amplificadores que han sido excitados
con senales con variaciones de fase. Basicamente, lo que ocurre es que dicha
modulaciéon de fase genera un efecto aditivo de las salidas de los amplificadores
a la amplitud deseada. Esta arquitectura presenta un importante potencial
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para su utilizacién en sistemas con formatos de modulacion lineal de alta
eficiencia espectral.

En el capitulo [4] se ha realizado una andlisis en detalle del funcionamiento
de este tipo de amplificadores, incluyendo una comparacion con la arquitec-
tura Doherty, a partir de la cual se puede deducir el porqué de la eleccion
de la topologia outphasing para el desarrollo de este trabajo.
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Capitulo 3

Fundamentos de los

Amplificadores Conmutados
Clase E Paralelo

Generalmente, los amplificadores de potencia se definen como dispositivos
transductores que transforman energia de una fuente de potencia de DC
en energia de senal a su salida. De esta forma, se da lugar a un proceso de
amplificacion de la potencia de la senal de RF a la entrada del dispositivo.

Debido a esto, junto al concepto de ganancia, deberemos tener en cuenta
el de potencia anadida de senal:

Pout
G = 3.1
B (3.1)
Padded = Pout - Pz (32)

De cara a parametrizar la calidad de dicho proceso de amplificacién, se
definiran a continuacién dos figuras de mérito imprescindibles: eficiencia y
linealidad.

3.1. Eficiencia

Para caracterizar el proceso en el cudl se convierte potencia de DC en
potencia anadida de senal, se usa normalmente el rendimiento o eficiencia,
el cual puede ser expresado a partir de los siguientes términos:

» Eficiencia de drenador (7p)

También conocida como eficiencia de conversién DC-RF, nos proporciona
una idea de en qué medida la potencia de DC se transforma en energia de
senal (de RF).

PoutRF
= 3.3
' PinDC’ ( )
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» Eficiencia de potencia anadida (PAE)

La PAFE (Power Added Efficiency), tiene en cuenta ademds la ganancia
del amplificador y se define como el cociente de la potencia anadida de RF
entre la potencia de DC:

Pinrrp

Pde Fou 1- 1
PAE — LaddedRF _ irr (1 — p2BE0) =np(l— 5) (3.4)

PinDC PinDC
Se puede observar como, para una ganancia elevada, PAE = np vy, para
ganancias menores a la unidad, PAE < 0.
Partiendo del principio de conservacion de la energia, segtin el cual
Pirr + Pipc = Pourr + Pys, podemos redefinir la PAE como:

PAFE — PaddedRF _ Pz'nDC - Pdis —1_ Pdis (35)
PinDC PinDC PinDC
De esto se puede deducir que, maximizar la eficiencia, no sélo permite
reducir el consumo, sino también relajar los requisitos de disipacion del
amplificador.

» Eficiencia total (1)

Relaciona la potencia total recibida por el amplificador (tanto de RF
como de DC) con la potencia entregada a la salida.

POUtRF — 77D (3 6)
Punpc + Pinrr - 2+ 1 .

’[’]:

3.2. Linealidad

Se entiende como linealidad de un amplificador a la capacidad del dispo-
sitivo de reproducir fielmente en su salida la amplitud y fase de la senial de
entrada. Para que podamos asumir que un dispositivo es lineal, deben darse
las siguientes condiciones:

(a) La amplitud de la senal a la salida varia de forma lineal con la de la
sefial de entrada.

(b) La diferencia de fase entre las sefiales de entrada y salida permanece
constante.

Si el dispositivo esta trabajando fuera de su zona lineal, la sefial apare-
cera distorsionada a la salida, produciéndose una compresion de amplitud y
variaciones de fase.

Cuando la amplitud de la senal de entrada del amplificador es lo suficien-
temente grande como para saturar al dispositivo, se produce una compresion
de ganancia que altera el comportamiento lineal de éste. Asimismo, también
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se producen variaciones de fase aunque, comtunmente, su contribucion a la
distorsién es menor que la producida por las no linealidades en amplitud. Es-
tas no linealidades repercuten de forma indeseada en el comportamiento del
amplificador, produciendo distorsién arménica (Harmonic Distortion,HD) o
productos de intermodulacién (IMD) que provoquen efectos de regeneracion
espectral.

La figura presenta un ejemplo de variacién de la ganancia en compre-
sion y del comportamiento de fase en funciéon de la potencia de entrada.

a)
POUT
A
R S
/ &
Region de
Saturacion
Region Lineal
PIN
b)
q) ouT
A
Region de
Saturacion e
Region Lineal
PI.N

Figura 3.1: Ganancia de compresién (a) y variacién de fase (b) frente a
potencia de entrada en un amplificador saturado.

De ella se deduce que, para garantizar un comportamiento lineal, el
nivel de pico de la potencia de entrada debe mantenerse dentro de la regién
lineal, ya que, a medida que nos aproximamos a la regiéon de saturacion,
la distorsion serd méas pronunciada. Para cumplir con este principio, una
opcién comun consiste en hacer trabajar al amplificador lejos del punto de
compresion, lo que supone un deterioro de la eficiencia del mismo ya que los
niveles de potencia de salida alcanzables son mas limitados.

Ahora bien, solo tiene sentido preocuparse por la no linealidad cuando
la senal de entrada tiene amplitud variable. Si la amplitud de la senal de
entrada es constante, la saturacién se producira al mismo nivel y la ganancia
del amplificador no variara.
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3.3. Comportamiento No Lineal del
Amplificador

Como ya hemos explicado en el apartado anterior, cuando hacemos
trabajar al amplificador en zonas de alta eficiencia (cercanas al punto de
compresion), este adquiere un comportamiento altamente no lineal. Bajo estas
condiciones, la senal de salida se distorsiona, provocando efectos indeseados.

En [14] (cap. 1.3 y 1.4), el autor diferencia entre dos tipos de efectos
no lineales para un dispositivo amplificador: efectos “débilmente”no-lineales
(“weakly” nonlinear effects) y efectos “fuertemente”no-lineales ( “strong”
nonlinear effects).

En el caso de los efectos fuertemente no-lineales, se refiere a la distorsion
de la senal que es provocada por las limitaciones de comportamiento del
transistor. Si nos remitimos a la funcién de transferencia de un FET (mos-
trada de forma muy idealizada en la figura , podemos apreciar como la
corriente de drenador esta en estado de pinch-off si no hay conduccion y
alcanza un maximo cuando el canal esta abierto, a partir del cual la corriente
de drenador permanece constante pese al incremento de vpg.

b

Drain
current

Ideal "strongly"
nonlinear

max

/" 3rd degree power
g series

0 0.5 1.0

Gate voltage (normalized)

Figura 3.2: Funcién de transferencia caracteristica de un transistor FET. La
linea discontinua representa los efectos “débilmente” no-lineales mientras
que la solida representa los “fuertemente” no-lineales.

Sin embargo, los efectos “débilmente”no-lineales son aquellos que alteran
ligeramente la forma de la curva I-V. Si no se tiene en cuenta los efectos de
memoria de los amplificadores, un modelo simplificado para estos efectos
podria desarrollarse a partir de la expansion de una serie de Taylor en
términos de potencia de grado N:

Vout () = Gy - Vin(t) + kg - Vi ()2 + ks - Vin (1) + ... + ky - Vi )Y (3.7)

Donde se representa la salida del amplificador como una serie de productos
no lineales anadidos al término lineal de gananacia expresado como el primer
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término de la ecuacién. Cada uno de estos productos, representa una forma de
distorsion diferente. En el caso del segundo término (distorsién de 2° orden)
hablariamos de distorsion harmonica, mientras que si nos referimos al tercer
término (distorsién de 3°" orden) hablamos de distorsién de intermodulacion.
En concreto, estos no linealidades, pueden traducirse en diferentes efectos
de distorsion tanto dentro como fuera de banda:

» Distorsién fuera de banda (armdnica): provoca regeneracion
espectral que se traduce en interferencias en los canales adyacentes.
Puede eliminarse mediante técnicas de filtrado.

» Distorsién en banda (de intermoldulacién): provoca una de-
gradacién de la BER (bit error rate). Dado que las componentes de
frecuencias generadas por estos productos son proximas a las frecuen-
cias de senal, el uso de filtrado es inutil.

Ahora bien, este modelo es limitado, si desearamos incluir también los
efectos de distorsion de fase, tendriamos que recurrir a una formulacion
méas compleja como las series de Volterra o combinar la serie con los
efectos “fuertemente”’no-lineales con lo que obtendriamos una curva similar
a la representada por una linea punteada en la figura [3.2]

3.4. Modos y clases de amplificacion

Comunmente, los amplificadores de potencia se dividen en dos grandes
grupos o modos de operacion en funcion de como se hace operar al dispositivo
activo: modo fuente de corriente dependiente y modo conmutado

3.4.1. Modo Fuente de Corriente Dependiente

Para entender los amplificadores pertenecientes a este grupo, es convenien-
te entender el circuito de salida del dispositivo como una fuente de intensidad
para la corriente drenador-fuente (ipg). De esta forma, consideramos que
ips es independiente de la red de salida y funcién del punto de polarizacion
y de la forma de onda de la tensiéon en puerta. vpgs dependera entonces
de la fuente de corriente y la impedancia que ofrezca la red de salida del
amplificador.

En este modo las magnitudes de la corriente y tensiéon a la salida son
proporcionales a la magnitud de vgg, lo que permite conseguir un comporta-
miento lineal. Si se trabaja en la regién de saturacion (Fig. , sin embargo,
la potencia disipada sera elevada (ya que tenemos ipg y vpg distintas de
cero) afectando de forma negativa a la eficiencia del amplificador.



3.4. Modos y clases de amplificacion 18

IDS

A 1
Region ! .. - .
o8 1 Region de Saturacion
Lineal ;
Viso= 0
............. 118 0O GO0 5 DD D00 DIECn DT
1
1 VGSI <VGSD
1
1 VGSZ <VGSl
i
4 VGs3 <VGSZ
’
ra ‘ VGEM <VV V
> Vs

Region de Corte

Figura 3.3: Curvas caracteristicas de un transistor FET.

Las clases de amplificacién que derivan de este modo vienen determinadas
por el dngulo de conduccién (26) o, expresado de otra forma, por la porcién
del ciclo 1til en que conduce el transistor. A continuacion se realizaremos
una breve descripcion de las distintas clases del modo fuente de corriente
dependiente.

» Clase A (20 = 360°)

En el modo de operacion clase A, el transistor conducira durante todo el
ciclo, por lo que se reproduce completamente la senal de entrada. Este
modo nos permite obtener ganancias elevadas con alta linealidad, lo que se
consigue con una Vgg por encima de V; (tensién de threshold del transistor),
polarizando el dispositivo en el centro de la zona de saturacion de las curvas
[-V. En contrapartida, debido a la disipaciéon de potencia que se produce
incluso en ausencia de senal a la entrada, su eficiencia es baja, alcanzando
un méximo tedrico del 50 %.

» Clase B (20 = 180°)

En esta clase el transistor conduce durante 1/2 ciclo de senial. Aunque
también opera en condiciones de pequena senial, como el clase A, y la
potencia de salida crece de forma lineal con la potencia de entrada, cuando
no hay excitacion a la entrada no se disipa potencia. El clase B se consigue
con una Vgg igual a V), con lo que el perfil ipg(Vis) es lineal a tramos. En
cuanto a las prestaciones, el clase B tiene un pico de eficiencia (tedrico) del
78,54 % pero la ganancia maxima cae 6 dB respecto al clase A y ofrece
una carga a la fuente de polarizacién en drenador (Rpc) que depende de la
amplitud de la senal de entrada.

Ante senales de comunicaciones con envolvente variable, el clase B obtiene
valores promedio de eficiencia mucho mas altos que el clase A, ya que la
eficiencia se degrada mas suavemente en condiciones de back-off.
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Para reproducir la forma de onda completa a la salida, es comtn en-
contrarse con topologias que utilizan dos etapas clase B en push-pull. Esto
ademas nos reporta el doble de potencia a la salida de la que tendriamos
con un clase A. Ahora bien, dado que ambos transistores estan polarizados
en el limite entre la region de saturacién y la de corte, al conmutar entre los
dos amplificadores con carga comin, se produce un fenémeno de distorsion
llamado distorsion de cruce (crossover distortion)

Si solo se utiliza una etapa clase B, es necesario tener en cuenta la
distorsion generada en los armoénicos pares que contribuyen a distorsionar
la portadora. Filtrar los armoénicos generados es posible, pero limitaria
notablemente el ancho de banda del amplificador.

» Clase AB (180° < 26 < 360°)

La clase AB representa un modo de operacién intermedio entre la clase A y
la clase AB. En este caso tendremos una Vg ligeramente mayor a V; y el
punto de polarizacién se obtiene a una Ipg ligeramente mayor que 0 (entre
la regién de saturacion y la de corte).

Las potencias obtenidas con el clase AB son mayores incluso a las del
clase A, pero su eficiencia es casi tan baja como la de estos y, tienen como
gran contrapartida su no linealidad. No obstante, constituyen una buena
solucion de compromiso.

» Clase C (20 < 180°)

Cuando hablamos de amplificaciéon clase C, la corriente en el punto de
trabajo es igual a 0 (Vs < V), y conduce durante menos de medio periodo.
Como en clase AB, se tratan de amplificadores no lineales, pero en este
caso se sacrifica potencia de salida a cambio de una alta eficiencia (mayor
incluso que en clase B con 6rdenes del 90 %). Debido a su no linealidad
intrinseca, su eficiencia solo es notable ante seniales de amplitud constante
pero, introduciendo modulacién en amplitud a través de la polarizacion
de colector o drenador, se podria conseguir tanto una alta eficiencia como
amplificacion lineal.

3.4.2. Modo Conmutado

Como ya se ha explicado anteriormente, en el modo fuente de corriente
dependiente, el solapamiento entre las formas de onda de corriente y tensioén
limita notablemente la eficiencia. De cara a conseguir mejores prestaciones,
en el modo conmutado se hace operar al dispositivo en dos estados (ON y
OFF).

Cuando el dispositivo pasa al estado ON, el voltaje entre drenador
y fuente (vps(t)) es practicamente cero y la corriente que lo atraviesa
(ips(t)) es elevada. Esto resulta en una resistencia de conduccion (R, o
Rps) muy pequena, por lo que podemos considerar que el transistor se
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comporta idealmente como un cortocircuito. Por otra parte, en el estado
OFF, ips(t) = 0 mientras que vpg(t) dependerd de la red conectada entre
drenador y fuente. De esta forma, las formas de onda vpg(t) e ipg(t) no se
solapan, lo cudl implica una potencia disipada minima y, con ello, eficacia
maxima. Ahora bien, las magnitudes de la tensién y corriente drenador-fuente
son independientes ahora de v,4(f) (que, en este modo, debe tomar valores
discretos entre tensién de threshold y un valor muy alto) lo que contribuye
a una perdida de linealidad.

La eficiencia tedrica de este tipo de amplificadores es del 100 % pero, en
la practica, tanto las pérdidas provocadas por elementos parasitos, el valor
de Ron no ideal (distinto de cero) o el tiempo de conmutacién, suponen un
deterioro, haciendo inalcanzable dicho valor ideal.

= Clase D con conmutacién en tensién (original)

Propuesto por Peter Baxandall en 1959, consta de dos dispositivos que
conmutan de forma alterna y que estan conectados a una carga mediante
un circuito resonante serie. Si el circuito resonante esta sintonizado a la
frecuencia de excitacion y su factor de calidad es elevado, se comportara como
un corto al fundamenta y como un abierto a los armonicos. De esta forma, la
corriente a través de la carga sera sinusoidal. La tensién entre los terminales
de ambos transistores tendra una forma de onda cuadrada. La topologia
clase D, pese a su amplia utilizacion en el diseno de amplificadores de audio,
no presenta las mejores prestaciones a frecuencias de RF. Si los transistores
tienen una capacidad de salida C,,;, ésta se carga a Vpp al pasar del estado
ON a OFF, con lo que almacena una energia W = %Coutv,% g. Dicha energia
se disipara en la resistencia Roy al pasar de OFF a ON, lo que supone
pérdidas de potencia en conmutacion que limitan su comportamiento o el
de cualquier otra estructura que opere en modo de conmutacién duro (hard
switching).

» Clase D con conmutacién en corriente (clase D)

Posterior al Clase D con conmutacién en tension, la topologia clase D! es
dual a la del clase D “original”. Dos transistores operando en conmutacion
conectan una fuente de corriente a la carga a través de un circuito resonante
paralelo. Si el circuito resonante estd sintonizado a la frecuencia de excitacion
y tiene un factor de calidad elevado, se comportard como un abierto al
fundamental y un corto a los armoénicos superiores, con lo que la tensién de
salida tendra una forma de onda sinusoidal. La corriente en los transistores,
sin embargo, presentara una forma de onda cuadrada. Generalmente, las
topologias utilizadas en clase D~! incluyen transformadores o “baluns”, lo
que limita la respuesta del amplificador a medida que se sube en frecuencia.
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s Clase E

Esta topologia aparece como solucion a los problemas relacionados con la
operacion e implementacion en altas frecuencias de los amplificadores clase
D. Fue propuesto por Nathan y Alan Sokal en 1975, pero su auge no tuvo
lugar hasta los anos 90, cuando el despliegue de la telefonia mévil supuso
una restriccién anadida en cuanto a los requerimientos de eficiencia.

Estos amplificadores utilizan un tinico dispositivo activo trabajando en
modo conmutado y una red resonante de salida que incluye una capacidad
en paralelo (ya sea externa o la de salida del transistor).

Estos amplificadores pueden alcanzar una eficiencia teérica del 100 % lo
cual, unido a la simplicidad de la topologia, hacen que sea un buen candidato
para la amplificacion de senales de RF cuando la eficiencia un parametro
critico en nuestro sistema.

Mas adelante se realizard una descripcion completa del funcionamiento
de estos amplificadores.

s Clase F

Propuesto en 1958 por V.J. Tyler como una mejora al clase B, planteaba
el uso de resonadores multiples a los distintos armoénicos para conformar
la tension vpg(t) y mejorar asi la eficiencia. En el clase F original, vpg(t)
contiene solo los armoénicos impares y el fundamental y presenta una forma
de onda cuadrada. Por otra parte ipg(t) contiene solo arménicos pares y el
fundamental y su forma de onda se corresponde con la de una semisinusoide.
Si se pudieran controlar un niimero infinito de arménicos, el clase F podria
alcanzar una eficiencia ideal del 100 %, sin embargo, es complicado controlar
armonicos superiores al 5° debido a las pérdidas que introducen los circuitos
resonadores y su efecto negativo en la eficiencia del amplificador. Ademas,
al utilizar circuitos resonantes, la capacidad de salida del transistor no
estd integrada en la red de salida, por lo que es necesario anadir una
inductancia en paralelo para producir resonancia.

Teoéricamente, si fueramos capaces de disefiar una red que incluyera el 5°
armonico, la eficiencia alcanzable seria del 95 %.

3.5. Analisis de Funcionamiento del
Amplificador Clase E Original

Existen dos subclases fundamentales de amplificadores Clase E, el clase E
con conmutacién a tensién cero (ZVS Class E Amplifier) o clase E original)
y el clase E inverso o clase E con conmutacion a corriente cero (ZCS Class
E Amplifier). En ambos, el dispositivo activo funciona como un conmutador.
A continuacién, se describira el funcionamiento de la topologia original
(ZVS)planteada por Nathan y Alan Sokal en [15]. En la topologia planteada,
las formas de onda de la corriente y la tensién en el conmutador estan
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desplazadas en el tiempo, lo que supone una disipacién minima de potencia
en el dispositivo y un incremento notable de la eficiencia.

dispositivo conmutador red de salida

Figura 3.4: Circuito Clase E original.

Este modelo, atin asumiendo elementos ideales, requiere del planteamiento
y resolucion de un sistema de ecuaciones diferenciales de tercer orden variante
con el tiempo.

Si planteamos el modelo del amplificador como un conmutador, la efi-
ciencia solo estaria limitada por la resistencia drenador-fuente de saturacién
y por las propiedades de sus elementos parasitos. Ahora bien, para hacer el
diseno del circuito resonante de salida, ya se tienen en cuenta las reactan-
cias parasitas del dispositivo, por lo que, idealmente, estas no degradan las
prestaciones del amplificador.

Ahora bien, para poder analizar el comportamiento del amplificador clase
E en base a este modelo, es necesario realizar una serie de suposiciones:

Para obtener un modo de operacion 6ptimo, el ciclo de trabajo del
amplificador (duty cycle) se asume del 50 %. De esta forma, el conmu-
tador estara en estado ON durante medio periodo y en OFF durante
la mitad restante.

El dispositivo tiene una resistencia idealmente nula en estado ON, Ry,
e infinita en estado OFF Rpppr. En la practica, se trata de conseguir
que la resistencia ofrecida por el dispositivo sea suficientemente alta
en el estado ON y lo més pequena posible en estado OFF.

El tiempo de conmutacion entre ambos estados es idealmente nulo.

Se asume que la capacidad paralela C se corresponde con la capacidad
parasita de salida del amplificador, con lo que, a la frecuencia de trabajo,
sera independiente de la tension colector-emisor (en un transistor
bipolar) E]o drenador-fuente (en transistores FET) y podré suponerse
lineal. Esto, a menudo, no ocurre en realidad.

'En el articulo original [15], Nathan y Alan Sokal emplean transistores bipolares.
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» La bobina de choke (L) es suficientemente grande como para considerar
que la componente de ac de la corriente es mucho mas baja que la de
dc, por lo que esta podra asumirse constante (/)

L
» El circuito resonante RLC tiene un factor de calidad (@ = % =

)lo suficientemente alto como para considerar que la corriente

wCR,

que circula por la carga es sinusoidal a la frecuencia de trabajo.

Aceptar este conjunto de aproximaciones, nos permite reducir nuestro
modelo a un sistema de primer orden variante con el tiempo tal y como se
presenta en la figura [3.5] Al haber asumido una corriente sinusoidal en la

carga, tendremos una fuente de corriente con una componente constante
(DC) y una sinusoide (RF).

I —i=1Ips-(1—a-sin(wst+ p)) (3.8)

IWS 5 Vics
b 1) Vs 1~ CS

Figura 3.5: Circuito Clase E de alta eficiencia modelado como conmutador.

3.5.1. Pérdidas de conmutacion

Todo circuito que opere bajo condiciones de hard switching, es susceptible
de sufrir pérdidas de conmutacion.

» Conmutacion de estado OFF (abierto) a estado ON (cerrado)

En estas condiciones, la tension en el dispositivo decrece de forma abrupta
desde un valor cercano a la tension de alimentacién (V;4) hasta practicamente
cero cuando se cierra el conmutador.

Durante el estado OFF, el conmutador esta abierto y el condensador (Cy)
se carga. La energia almacenada en la capacidad de carga y la capacidad de
salida del transistor antes de la conmutacién y, asumiendo que las capacidades
son lineales, viene dada por:

1
W= Cy - Vg (3.9)
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En el momento en que pasa de estado OFF a ON, dicha energia se disipa
a través de la resistencia Ry, derivando en unas pérdidas de conmutacion
que se definen segun:

1
2 3 f-Cs- Vi (3.10)

Donde f es la frecuencia de conmutacién. Dichas pérdidas pueden evitarse
si, vs es nula en el momento en el que el transistor conmuta a estado ON.
De esta forma, la capacidad C, permanecera descargada en los cambios de
estado del conmutador. En el siguiente apartado se explicaran las condiciones
que debe cumplir el clase E para funcionar en condiciones de soft switching
y evitar asi este tipo de pérdidas.

» Conmutacion de estado ON (cerrado) a estado OFF (abierto)

Adicionalmente, cuando el conmutador pasa a estado OFF, se produce una
discontinuidad en la corriente al transferirse ésta a la capacidad paralela
(shunt capacitance) Cs. Cualquier inductancia entre el colector y dicha
capacidad, asi como entre el emisor y masa, supone una fuente de pérdidas.
Bajo condiciones ideales, esta inductancia es casi nula, pero, si existe una
capacidad externa en paralelo, la pérdida energética equivaldria a:

1 .
PdL = 5 'f'Ls'ZOFF2 (311)

Donde Lg representa la inductancia total colector-emisor (o drenador-
fuente en el caso de un transistor FET).

3.5.2. Conmutacién a tensién cero (ZVS) y a derivada
de la tensién cero (ZDS)

Para garantizar un modo de operacion clase E optimo es necesario
imponer ciertas condiciones que garanticen transiciones suaves en la forma
de onda de senal y minimicen asi las pérdidas de conmutacién.

» Zero-Voltage Switching (ZVS)

UDs<t = tON) =0 (312)

La conmutaciéon a tension cero consiste en garantizar que la tension en
el conmutador es cero en el momento del cambio de estado, con lo que no
existird carga almacenada en la capacidad paralela C,.

s Zero-Derivate Switching (ZDS)
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81),35

ot

=0 (3.13)
t=ton
Esta condiciéon garantiza la suavidad de las transiciones en los cambios
de estado. Si se cumple esta condicién 75 se incrementa gradualmente desde
cero una vez se cierra el conmutador.
La figura [3.6| representa las formas de onda de la tensién y corriente
durante un periodo completo de funcionamiento del conmutador.

i/ Ing
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-
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0 80 120 180 240 300 wsf
is/Ing

Figura 3.6: Formas de onda normalizadas para la corriente en la carga (a), y
tension (b) y corriente (c) de colector de un amplificador clase E original.

En esta, el switch pasa al estado ON en el momento t = 0 y al estado
OFF cuando t = 27. Para garantizar el condicionamiento éptimo del clase E,
las condicione ZVS y ZDS deben cumplirse en el instante ¢ = 2rw. Como se
puede observar, ambas formas de onda son positivas para un funcionamiento
6ptimo.

Si el factor de calidad es suficientemente alto (generalmente @@y > 2,5),la
corriente 75 tendra una forma de onda idealmente sinusoidal durante el estado
ON. La forma de onda de la tensién v durante el estado OFF, sin embargo,
estda determinada por la capacidad paralela de salida.

El que se consigan alcanzar estas condiciones de funcionamiento,depende
fundamentalmente de que la impedancia de carga se corresponda con el valor
optimo Z,,:. En el caso del clase E original, la impedancia vista desde el
conmutador (incluyendo C) hacia el circuito resonante deberd ser inductiva
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si consideramos que el circuito resonante esta sintonizado para la frecuencia
fundamental (f). De esta forma, se garantiza que la terminacién a los
armonicos superiores es un abierto. Mas adelante se realizara una andlisis en
mayor profundidad de las condiciones de carga del amplificador.

3.5.3. Anadlisis de estados y formas de onda del
amplificador clase E

Ahora que se ya hemos explicado las condiciones que se deben de dar
en la conmutacién de los estados del transistor, pasaremos a analizar el
comportamiento del amplificador durante los estados.

» Estado ON (conmutador cerrado)

Cuando el conmutador esta en estado ON, si la resistencia en conduccién
es ideal (Roy = 0), la tension en sus terminales es nula y la corriente que
fluye a través del dispositivo viene dada por (|3.§]).

Al margen de lo ideal, Roy no tendra un valor nulo, sino que tomara dis-
tintos valores en funcién de la tecnologia utilizada (del orden de unas decenas
de ohmio para transistores GaN HEMTs). Esto supone la introduccién de cier-
tas pérdidas debidas a la disipacién de potencia a través de Roy. Hablamos
de las denominadas pérdidas de conduccion:

1
Pconp = 3 Ips® - Ron (3.14)

» Estado OFF (conmutador abierto)
Al abrirse el conmutador, la corriente sinusoidal circula a través de la

capacidad paralela de salida C. De esta forma tenemos:
OJvups
ot

Al integrar (3.15]) en el tiempo, obtenemos la tension entre los terminales
del conmutador:

Cs = Ips - (1 —a-sin(w,t + ¢)) (3.15)

I wt
u(t) = 2> / (1 — a-sin(wst + @))d(wt) (3.16)
Resolviendo esta ecuacion tendremos:
I
vs(t) = ” DSC ((wst — ) + a - (cos(wst + ) + cos(p))) (3.17)

Analizando un ciclo de funcionamiento completo del conmutador tendriamos
entonces:

0 O0<w,-t<m

vs(t) =
Ips
Wg * Cs

((wet —7) 4 a - (cos(wgt + @) +cos(p))) T <w, -t <27
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Ips - (1 —a-sin(wst + ¢)) O0<w,-t<m
is(t) = (3.19)
0 T<w,-t<2w

Lo que se corresponde con las formas de onda ya mostradas en la figura

[3.61

Si substituimos la condicién ZVS (3.12) en (3.18) para w; - toy = 27,
obtendremos la relacién entre la amplitud de la componente de DC de la
corriente y la de la componente sinusoidal:

’/TQ
a=1[1+ " =18621 (3.20)

Utilizando la condicién ZDS (3.13)) en w4t = 2, sin embargo, seremos
capaces de despejar la fase de la senal sinusoidal:

2
» = arctan(——) = —32,482° (3.21)
7r

De lo que se deduce:

0 O0<ws-t<m
vs(t) =
" 7IDS (wyt + ST ﬂcos( t) — sin(wt)) < t<2
(wgt + —— — = wgt) — sin(w T <wg-t<2m
wy - Cy 2 2
(3.22)

Estas constantes pueden considerarse validas para cualquier clase E
original que cumpla con las suposiciones establecidas al comienzo de este
apartado.

3.5.4. Analisis de DC del amplificador clase E

Dado que la componente de DC de tension en los terminales de una
bobina de choke puede considerarse cero, podemos definir la tensién de DC
de entrada al dispositivo como:

1 2 1 Ipg
Vos =5 [ vs(B)dwt) = - 2
bs = 5= [ vtdtut) = -2 (323)
La corriente de entrada sera por tanto:
[DS I?T-ws'CS~VDS (3.24)
Y la resistencia de carga que vera la fuente vendra dada por:
1
Rpe = —— (3.25)

- ws - C
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Segun estas expresiones, la corriente maxima de entrada que debe ser
capaz de aceptar el transistor es:

Inae = (1+a) - Ips = 2,8621 - Ipg (3.26)

Ademas, el andlisis en DC también nos permite obtener un valor orienta-
tivo de la frecuencia maxima de trabajo del conmutador:

Ips
fmax - 2
2-m%- CS . VDS
- C,-Vps 2-72-(1+a) (3.27)
~ ]mal‘
© 56,505 - Vpg

Esto nos permite llegar a la conclusion de que, segiin se incremente la
tension de polarizaciéon de drenador, la frecuencia maxima de operacion
se vera reducida. Asi pues, fa supone el limite en el cudl el circuito
funcionara como un clase E ideal. A partir de este valor, podria conseguirse
una operacion clase E, pero a costa de la degradacién de la eficiencia de
drenador.

3.5.5. Andlisis en frecuencia (de 1" orden) del
amplificador clase E

Realizando un estudio de la componente v4(t) a la frecuencia fundamental,
se pueden obtener las caracteristicas de las impedancias complejas que
forman parte del circuito. Posteriormente, estas nos permitiran encontrar
unas ecuaciones de diseno para la red de carga.

No se consideraran los armoénicos superiores para este analisis. Se supone
que la impedancia de la red de carga es infinita para estos y que, por tanto,
la corriente en el conmutador a los armonicos superiores tiende a un valor
nulo (ver [3.5.2)).

Como ya se especificd anteriormente, la corriente en la carga se corres-
ponde con una sinusoidal que depende de la frecuencia de conmutacién .
Sin embargo, la componente de tensién al fundamental debe ser derivada de
vs(t) mediante la utilizacién de series de Fourier.

Dado que wv(t) es periddica, tenemos:

—+00
vs(t) = > Ky -el et (3.28)
Siendo:
K, = = /Ts (£) - eIt gy (3.29)
= — vs(t) - e . .
T J1./2
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Para el 1¢" armoénico (n=1):

Ips T
K= —F— st ’ s .
YT .- C. T, TS/Q((’U} t—m)+a- (cos(wst + @) + cos(p)))dt  (3.30)

Resolviendo esta ecuacién obtenemos:

Us(t)l = AQap - IDS . sin(wst + QO()) (331)

Donde las constantes de amplitud y fase se definen como:

2. K| 1 2 4 3
_ _ Y T 3.32
o= T wc. Ve r 1 (3.32)
=T ang(Ky) = T + arctan(—"—) (3.33)
po = 5 tang(K1) = 5 +arctan(g—; .

A partir de (3.31)) y la corriente en la carga (3.8), podemos obtener el
fasor de impedancia de la red de carga a la frecuencia de operaciéon como:

a0 j(po—
Zop = — - ) (P0=¢)

(()1,1836 . 0,2116
ws-08+j'ws-05
0,28015 49,0524
w; - C

12

(3.34)

I

Se puede apreciar como, la magnitud de dicha impedancia de carga es
directamente proporcional a la impedancia del condensador paralelo (Cj) a
frecuencia de conmutacion. Ademaés, la fase que requiere esta impedancia
para operacion clase E 6ptima, es constante e independiente del resto del
circuito.

3.5.6. Diseno de la red de carga

Si se cumplen las condiciones descritas anteriormente, ZVS y ZDS, satis-
faciéndose de esta manera la condicién de alta impedancia a los armoénicos
superiores al fundamental, la impedancia de la red de carga del amplificador
clase E debe ser igual al valor 6ptimo calculado en el apartado anterior

(B-34).

1
Znet:Znet(fO):R+j’XL_j'XC:R+j'wS'L_ . (335>
Jjrws-C

Igualando a ([3.34))se obtiene una ecuacién compleja con dos incognitas
Csy C:

1 0,1836 . 0,2116

Zne =R ) - s'L_-
t(f) +j w jwsc ws'Os J ws'CS

(3.36)
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Figura 3.7: Red de carga del amplificador clase E original.

Para la frecuencia fundamental y Z,,.¢(K - f) = inf para K > 1 (arménicos

superiores).
Si definimos el factor de calidad como:
wg - L
QL = i (3.37)

Al resolver la ecuacién ((3.36])) obtenemos:

1
C, = .
™ s
wS'R'<4+1>'2 (3.38)
N 1
 w, - R-5,447
<7T2+1>.7T ™ 7
1 2 6 1
A i B
L Q=151 (3.39)

Lo BMT (1153
7 QL Qr — 1,153

En [15] Sokal plantea una ecuacién ligeramente distinta para el célculo
del valor de C' en la cual las constantes han sido ajustadas a partir de datos
experimentales. Estos resultados son a menudo obtenidos para un factor de
calidad méas pequeno, de ahi las variaciones que se puedan apreciar.

5447 1,42
e (M) e k2 )

Para disenar un amplificador clase E basandose en esta topologia, seria
conveniente establecer valores iniciales para ws L y R con los que obtener el
valor de (J, y calcular a partir de este las capacidades Cs y C.
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3.5.7. Limitaciones de diseno

La topologia original presentada por Sokal tiene una limitacién signi-
ficativa para su utilizacion en circuitos de microondas: la frecuencia, la
impedancia de carga y la capacidad del conmutador no pueden establecerse
de forma independiente. En condiciones de saturacion, la impedancia de
carga tipica para un amplificador de microondas es de 50 €2 y el valor de
C, viene determinado por el transistor a utilizar en el diseno. La frecuencia
de operacion w, quedara a su vez establecida también por los requisitos de
trabajo del amplificador, lo que hace que encontrar un valor de )7, adecuado
sea complicado.

En términos de eficiencia y linealidad, seria interesante obtener un factor
de calidad del circuito resonante 5 < ), < 10. Sin embargo, desde un
punto de vista mas practico, cuanto mas pequeno sea el transistor, podemos
esperar que sus constante de tiempo disminuyan y, por tanto, exista una
variacién menor en los tiempos de conmutacion. Esto supone una disminucién
importante de la importancia del valor de (), de cara a obtener una buena
eficiencia de colector.

3.6. Modelo Generalizado del Amplificador
Clase E

El modelo planteado en la secciéon anterior para el amplificador clase E,
contempla un funcionamiento “6ptimo”(o nominal) del mismo segun el cudl
se deben cumplir las condiciones ZVS y ZDS. No obstante, solo la condicion
ZV'S es crucial para la obtencién de una eficiencia ideal del 100 %.
Cuando la derivada de la tension en el conmutador es distinta de cero en
el cambio de estado, se habla de un modo de operaciéon “sub-6ptimo” cuyo
funcionamiento se describe en profundidad en [16].

El analisis que se presenta a continuacion esta realizado en torno a la
idea de utilizacién de una bobina de choke no ideal (finita), lo que resulta
en una variacién en la conmutacion.

Sin embargo, parte de las condiciones establecidas siguen manteniéndose:
se asume el funcionamiento del transistor como un switch ideal, la red de
carga mantiene un factor de calidad elevado y se considera que la corriente
en dicha red es sinusoidal.

La condicién ZDS se verd alterada, y representara ahora la envolvente
de Vpg en el momento del cierre del conmutador:

ov
8?9 —w, - Vps -k (3.41)

t=ton

Donde k es un valor real que nos permite cierto grado de libertada a la
hora de realizar el disefio del amplificador. Para k = 0 tendriamos el modo
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Figura 3.8: Circuitos equivalentes para la generalizacion de amplificadores
clase E.

de operacion “Optimo” original, que puede considerarse un caso particular
de esta extension.

Esta particularidad nos permite realizar variaciones en la red de carga
del amplificador en funcién de las especificaciones del diseno. Generalmente,
se expresa esta variacion en términos del parametro de diseno ¢, definido
por Mustafa Acar en [17] como:

1
7= Wg\/ Lb . CS
Dicho parametro determina la contribucion de la capacidad paralela y la

bobina de choke (L;) a la impedancia de carga del amplificador. Asi pues,
se puede redefinir la impedancia de carga 6ptima como:

(3.42)

Zner = J - ws - LI (R+ 7 - X) (3.43)

Y se define la maxima potencia de salida como:

V2
Pout = KP(Q) ’ %S (344)
Donde R, L, y X pueden obtenerse como:
Kc(q)
pu— -4
R w. C. (3.45)
K
Ly=R zLu(q> (3.46)

X =R Kx(q) (3.47)
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Siendo los pardmetros K = {K, K¢, Kp, Kx} (funcién de ¢) los co-
rrespondientes al set de diseno obtenido de la resolucién de las ecuaciones
planteadas para esta generalizacion en |18]. Estos parametros se hardn cons-
tantes una vez establecidos los valores de Cy y w, para una solucién analitica
del problema (para un valor de ¢ elegido).

wg - L
Kp=—"% b (3.48)
Ke=ws-Cs- R (3.49)
R
Kp=PF,,; —— 3.50
X

En el claso del clase E original (nominal), ¢ = 0 y , por tanto, L, = co y
la impedancia vista desde choke es Zgp = Rps + 7 - X1,

3.6.1. Analisis de Funcionamiento del Amplificador
Clase E Generalizado

Para simplificar el analisis de este modelo generalizado, es conveniente
partir de unos supuestos similares a los utilizados para el clase E original.

2t
Asi pues, para un “duty-cycle” 0 < d < 2, siendo d = T’ suponemos que el

™

conmutador se cierra (ON) en t = 0 y se abre (OFF) en t = — con periodo
2 ’

T = —. Asumiremos también que las pérdidas reactivas son despreciables
W

y que el factor de calidad del circuito serie L-C (@) es suficientemente
alto. De cara a obtener una operacion “6ptima’sin pérdidas, sera ademas

necesario garantizar el cumplimiento de las condiciones ZVS y ZDS en el

2m
momento previo al cierre del conmutador (t = —).

S
Bajo estas hipdtesis, la corriente en la carga se asume sinusoidal (3.8]).

Asi pues, cuando el conmutador estd cerrado (0 < wst < dn), la tensién en
este vendra dada por:

vs(wst) = Vpg — v (wst) =0 (3.52)

En este intervalo de tiempo, la corriente en el conmutador sera, por lo
tanto:

: Vi . :
is(wgt) = istt + Ipg [sin(wt + ¢) — sin ¢| (3.53)
w
2El valor de d determina el ciclo de trabajo del amplificador. Un valor d = 1 se
corresponde con un “duty-cicle” del 50 %.
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Cuando el circuito estd abierto (OFF, dr < wyt < 27), is(wst) =0y la
corriente a través del condensador paralelo se define como:

ie(wgt) = ig(wst) + i(wst) (3.54)

Siendo i(wst) la corriente en la carga. Esta ecuacién puede desplegarse
como una ecuaciéon diferencial de segundo orden lineal y no homogénea:

+ vs(wst) — Vps — wsLIpg cos(wst + @) = 0 (3.55)
Cuya solucién general se obtiene de la forma:

vs(wst) = Ch cos(qust) + Cysin(qugt) + Vpg — qq2pVDS cos(wgt + )

1—
(3.56)
Donde ]

pr— 3-57

1= e (3.57)

wsLIDS
— 3.58
P=y (3.58)

y los coeficientes C y Cy vienen determinados por las condiciones de estado
iniciales en wst = d - 7.

- {q2 cos(2qm) cos(¢p) N sin(2qm)q sin(p)

1—¢2 p 1— ¢ p— COS(QQW)} Vps  (3.59)

sin(2qm)q? cos cos(2qm) sin )
Cy = { ( ql )_qq2 (go)p 1 (1q_ 2]2 <gO)p — sm(2q7r)} Vbs  (3.60)

Por tanto, para unos valores de d, ¢, p y ¢ conocidos, vs(wst) e is(wst)
pueden expresarse en términos de la tension de polarizacion y la frecuencia
de trabajo.

Ambas formas de onda de tensiéon y corriente para en el conmutador,
a frecuencia fundamental (74 (w4t) v vs1(wyt)), pueden descomponerse en
dos componentes de cuadratura: activa (ig,vg) y reactiva (ix,vx), cuya
amplitud puede obtenerse a partir de un analisis de Fourier.

1 2m
Ir = —/ is(wst) sin(wst + @)d(wt) = Ipg (3.61)
7 Jo
1 2
Iy = ;/ is(wst) cos(wgt + @)d(wt) (3.62)
0
1 2m
Ve=—— / vy(wst) sin(wst + @)d(wt) = Vs (3.63)
7 Jo

Vy = —71T /O27T vs(wst) cos(wst + )d(wt) (3.64)
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3.7. El Amplificador Clase E Paralelo

El amplificador clase E paralelo puede entenderse como una soluciéon
particular para la generalizacién presentada en la seccién anterior. En esta
topologia, la red de carga estd formada por una bobina de choque finita
Ly, una capacidad paralela C', un circuito resonante serie resonando al
fundamental y una resistencia de carga R (ver figura .

A la frecuencia fundamental, el conmutador vera el circuito paralelo
formado por la resistencia de carga y el paralelo de L, y C.

¢|—. fW\/\—{

Ly

Vbs

-

o
CS{E% tE

o

Figura 3.9: Circuitos equivalentes del amplificador clase E paralelo.

Un primer analisis del amplificador Clase E Paralelo fue llevado a cabo
por V.B. Kozyrev en 1971 [19]. Posteriormente fueron Grevennikov and
Jaeger en [20] quienes desarrollaron un set completo de ecuaciones de disefio
basadas en un estudio analitico similar al propuesto en los apartados y
3611

Suponiendo un periodo de trabajo del 50 % (d = 1), para obtener los
pardmetros que definen la red de carga del amplificado (¢, py ¢), es necesario
establecer un sistema de tres ecuaciones. Dos de estas ecuaciones surgen
de aplicar las condiciones ZDS y ZVDS a la ecuaciéon . Una tercera
ecuacion se obtiene del analisis de las componentes en cuadratura de la
tension de colector a frecuencia fundamental: dado que el circuito L-C serie
resuena al fundamental, toda la tension de colector se disipa en la carga, con
lo que su parte reactiva es nula. Esto nos proporciona una tercera ecuacion
de diseno:

1 2
Vy = _7/ vs(wgt) cos(wst + p)d(wt) =0 (3.65)
7 Jo

Resolviendo dicho sistema, se obtienen los siguientes valores numéricos
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para los parametros mencionados:

g =1412 (3.66)
p = 1,210 (3.67)
o = 15,155° (3.68)
AL
s/ Thg
)
S -
s/ Ths
5 i

[} &0 120 'IéO 240 300

Figura 3.10: Formas de onda normalizadas para la corriente en la carga (a),
tensiéon (b) y corriente (c¢) de un amplificador clase E paralelo.

El dngulo de fase entre las formas de onda de corriente y tension al
fundamental (i1 (wst) y vs1 (wst)) se puede definir a partir de las componentes
Ix e Ig o como funcién de los elementos de la red de carga:

I
¢ = tan™! (—;;) = tan* (wRL — wsRCs> (3.69)

3.7.1. Parametros de la red de carga

Ya bien como resultado de desarrollo de esta expresion o utilizando las
ecuaciones de disefio (3.45)), (3.46), (3.47)) junto con(3.44]), se pueden obtener
los valores 6ptimos de los elementos de la red:

R
Ly, =0,732— (3.70)

S
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0,685

Cs 3.71
w. R (3.71)
V2
R =1,365-25 (3.72)
Pout
La corriente de DC se deriva de la ecuacion (3.53]) como:
1 2
Io=— / iy (wyt)dt = 0,826 - Ins (3.73)
2m Jo

Los parametros del circuito resonante serie dependen de un factor de
calidad @), el cual debe seleccionarse para ser lo mas elevado posible:

1
— .74
C= 5 (3.74)
[ (3.75)
-~ wiC '

3.7.2. Parametros de operacion

Los valores méximos que pueden alcanzar la tensién y corriente de colector
para una operacion eficiente, se pueden obtener de las ecuaciones (3.53)) y

(3.56]). Asi pues:

Vimas = 3,647Vps (3.76)

Lymas = 2,6471, (3.77)

En cuanto a la frecuencia de operaciéon, resulta importante conocer
el rango maximo que esta puede alcanzar en funcién de la tension de
alimentacion y la capacidad de salida del dispositivo. Esta tdltima es la que
proporciona una mayor limitacion en frecuencia, dado que es un parametro
propio del dispositivo y, por tanto, fijo.

Pout
fimaz = 0,0798 CoVE (3.78)

Esta frecuencia, segtin explica Cripps en [14] es 1.4 veces mayor que la
soportada por el amplificador clase E original.

Adicionalmente, el amplificador clase E paralelo aporta otra ventaja
fundamental respecto a la topologia clasica; como el circuito resonante se
sintoniza a la frecuencia del fundamental, la impedancia 6ptima tan solo
depende del propio dispositivo y de la bobina de polarizacién (Coue v Lp).
Esto nos permite obtener perfiles de eficiencia y potencia de salida centrados
a la frecuencia de trabajo, con lo que el ancho de banda que somos capaces
de manejar es mucho mayor que en el amplificador clase E original (donde
ambos perfiles estan descentrados).
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Capitulo 4

Fundamentos del Transmisor
Outphasing

La técnica outphasing fue propuesta por primera vez por H. Chireix en
1935 con la idea de mejorar las condiciones de eficiencia y linealidad en
transmisores AM. Posteriormente, se denominé “LINC” (linear amplification
using non-linear components) a este tipo de transmisores gracias al descubri-
miento de la posibilidad de obtener amplificaciéon lineal y amplia eficiencia
pese a la utilizacién de amplificadores no-lineales.

El concepto original presentado por Chireix se basa en la codificacion de
una senial modulada compleja mediante dos sefiales de envolvente constante
cuya variacion de fase (contemplando la fase de cada senal y el desfase
entre ambas) contiene la informacién de amplitud y fase de la senal original.
La combinacion de ambas senales resulta en una réplica amplificada de la
envolvente de la senal original.

i | : @I PA 81
Sin Signal =

/\/—!' Component | : cos(wot) N\ lM"’W

i | Separator |:

1 5 s

L o080 ! 2] ot

S e Y

Sin(t) = E(t)-e/%¢ Spa(t) = Spae /!

Figura 4.1: Esquema de un amplificador outphasing genérico.
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4.1. Modulacién Outphasing

A continuacion realizaremos una descripcién basica del principio de mo-
dulacion llevado a cabo en los transmisores outphasing. Segun este principio,
a la frecuencia de portadora wy, la senal de entrada banda base S;,(t) con
envolvente F(t) y fase ¢(t), es proporcional a la suma vectorial de dos senales
de amplitud constante (Si(t) y S2(t)) de acuerdo a la siguiente ecuacion:

Sin(t) = E(t) - cos(wot + p(t)) (4.1)

S1(t) = cos(wot + p(t) — 0(t))

Sa(t) = cos(wot + (t) + 0(1)) (4.2)

Sout(t) = G - [S1(t) + S2(t)] o Sin (4.3)

Donde S, es la sefial de salida del transmisor, Si(t) y Sa(t) las sefales
moduladas en fase (y normalizadas) a la salida de cada una de las ramas
del transmisor y G la ganancia total de este. El denominado dngulo de
outphasing que representa la variacion de fase relativa entre las dos senales
viene dado por 0(t) = arc cos (W)

Sout(t) = S4(t) + Sa(t)
Sout(t) o< Sint)-€ !

Figura 4.2: Representacion en fasores del esquema de modulacién outphasing.

Ambas senales Si(t) y Sa(t) pueden combinarse de forma aditiva o
sustractiva, controlando asi la magnitud de la senal de salida (la envolvente)
mediante el dngulo de outphasing 0(t):

arc cos (E (t)) combinacién aditiva
(t) = (4.4)

arc sen (E(t)) combinaciéon sustractiva
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O bien:
6(t) = arc cos (E’(t)) + O fset (4.5)
Donde:
™ . ., ..
) combinaciéon aditiva
eoffset - (46)
0 combinacién sustractiva

Esta combinacion, asi como la ecuacion (4.3]) responden a la resolucion
siguientes relaciones trigonométricas:

cos(wot + @ (t) +6(t)) + cos(wot + p(t) — 6(t)) = 2- cos(0(t)) - cos(wot + cf(t)g
4.7

cos(wot + p(t) +0(t)) — cos(wot + p(t) —0(t)) = 2-sen(0(t)) - sen(wot + p(t))
(4.8)

Aunque ésta es la representacion mas utilizada de las bases tedricas del
funcionamiento de la técnica outphasing, no estd limitada a solo dos vectores
(dos ramas). En principio, desde un punto de vista tedrico, cualquier nimero
par de vectores con la misma magnitud pueden utilizarse para controlar la
amplitud de la senal a la salida del transmisor.

S1(t) y Sa(t) son senales de envolvente constante como las que podrian
obtenerse a la salida de un amplificador conmutado de alta eficiencia ideal.
Pese a las no linealidades que presentan este tipo de amplificadores, la
técnica outphasing permite su utilizacion en un transmisor con importantes
requisitos de linealidad y eficiencia. Esto se debe a que la linealidad del
transmisor outphasing es independiente de la presente en cada una de sus
ramas. Dado que la aplicacién de esta técnica permite conservar (idealmente)
las variaciones en magnitud y fase de la senal original, cabe suponer que
la distorsion a la salida del transmisor dependa del proceso de conversion
AM-PM en el modulador y no de los amplificadores de potencia de cada
rama.

4.2. Eficiencia del Transmisor Outphasing

La eficiencia de un transmisor outphasing depende fundamentalmente
de tres aspectos concretos: el elemento combinador empleado a la salida, la
clase de operacién de los amplificadores de cada rama y la senal introducida
a la entrada.

A continuacién se presentard una solucion general para la eficiencia de
drenador de un amplificador outphasing para cualquier tipo de combinador
o clase de operacion.
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Para N fuentes de potencia diferentes (N amplificadores de potencia)
cuya combinacién de potencia se supone sin pérdidas, la eficiencia de drenador
total npg, puede entenderse como:

Zi\f: Poutn

NDEy = ﬁ (4.9)
Donde P, representa la potencia potencia de RF a la salida del amplifi-
cador n-ésimo y Ppc, la potencia de DC consumida por este. Si expresamos

dichas potencias en términos de tension, corriente y admitancia, tenemos:

1 1
P, = §Re{Vn I} = 5]Vn|2Re{Yn} (4.10)

Voo T
Poe., = Vpe, - Ipc, = (!\’;CT!L ﬁ”) Val? - [Ya (4.11)

Como en un outphasing ideal, la amplitud de cada componente se consi-
dera idéntica, podemos simplificar 1pg, como el producto de dos factores:
el factor de potencia de la red PFy y la eficiencia aparente ng.

Noey =Ns - PFy (4.12)
Donde:
1|Val Ia
_ LVal Ll (4.13)
2Vpe, Ipc,
N Re{Y,
PFy = Zn—}v e{Yx} (4.14)
anl ‘YH|

PFy puede entenderse como una figura de mérito del proceso de combi-
nacion [21], y su influencia sobre la eficiencia total del transmisor es limitada.
s, sin embargo, esta relacionada con la eficiencia de los amplificadores de
cada rama, pero no considera la diferencia de fase entre tension y corriente
(dicha diferencia es aportada por el término PFy). La eficiencia aparente,
por tanto, depende del modo de operacion de los amplificadores empleados
en la implementacion del outphasing.

4.3. El Elemento Combinador

Como ya se ha explicado anteriormente, la combinacién de potencia
de las ramas del amplificador outphasing cumple un factor determinante
en el comportamiento de este y en la obtencién de unas figuras de mérito
optimas para la integracién como transmisor. Existen dos tipos fundamentales
de combinadores que pueden usarse en la implementacién de la técnica
outphasing, cada uno de los cuales deriva en multiples alternativas con
diferente rendimiento.



4.3. El Elemento Combinador 42

» Combinadores aislados (isolating combiners)

También denominados combinadores con pérdidas (lossy combiners), se
asocian generalmente al término LINC acunado por D. Cox en 1974 [13].
Este tipo de combinadores, al aislar cada una de las ramas que componen
el outphasing, hacen que los amplificadores vean una impedancia constante
durante el proceso de modulacion (el factor de potencia es constante: PFy =
1 ). Esto garantiza la linealidad, pero el combinador introduce pérdidas que
repercuten de forma negativa en la eficiencia total del transmisor, sobre
todo si las sefiales empleadas poseen una PAPR elevada (los amplificadores
funcionan a potencia constante incluso cuando la senal requerida a la salida
es muy baja). Existen distintas técnicas para mejorar las condiciones de
eficiencia de los transmisores outphasing con combinadores aislados, como
pueden ser los amplificadores con recuperaciéon de potencia [22] o los LINC
multinivel [23], pero no entraremos a analizar sus cualidades en este texto
(aunque presentan interesantes alternativas, su implementacién es mucho
méas compleja que la de combinadores no aislados).

Elementos combinadores comunes en este tipo de transmisores son el
combinador Wilkinson, el combinador hibrido en cuadratura, acopladores
Lang y otras arquitecturas basadas en baluns, transformadores y lineas de
transmision

» Combinadores no aislados (non-isolating combiners)

En los transmisores outphasing que emplean combinadores no aislados
(también llamados “sin pérdidas” o lossless), los amplificadores de cada rama
interactuan entre si, resultando en una modulacion de carga. El concepto de
modulacién de carga es relativamente sencillo, pero ha demostrado ser de
gran uso en este tipo de arquitecturas: dos amplificadores comparten una
misma carga dindmica que influye en las formas de onda de cada rama (la
impedancia vista por una rama es modificada por la corriente entregada por
el otro amplificador).

Para un transmisor outphasing ideal con dos ramas, el factor de potencia
viene dado por:

_ Re{Y:} + Re{Y,}
IY1]+|Y2|

Donde la carga (expresada como admitancias) vista por cada rama
viene dada por Y; e Y. Dicha carga es modulada durante el outphasing,
presentando una componente reactiva que reduce el factor de potencia del
combinador y, por ende, la eficiencia del transmisor en condiciones de back-
off. En su articulo de 1935 [12], Chireix propone anadir a la arquitectura
dos elementos reactivos con impedancias opuestas entre cada rama y el
combinador de cara a minimizar dicha componente. Esta practica se ha
hecho comun en el disefio de amplificadores outphasing con combinadores
no aislados y, dado el planteamiento de la técnica de compensacion, recibe
comunmente el nombre de amplificador outphasing Chireix.

PF (4.15)
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4.4. El Combinador Chireix

Como ya se ha expuesto anteriormente, en la topologia propuesta por
Chireix en [12], la carga es modulada mediante el control de la fase de las
senales a la salida de ambos dispositivos activos. En un amplificador outpha-
sing con combinadores no aislados como los mostrados en las figuras [4.3] la
fase de las componentes de tension y corriente en la carga esta influenciada
por ambos dispositivos. Esto supone que las formas de onda de corriente y/o
voltage en los amplificadores de cada rama no estén sujetas a una relacién
ortogonal, resultando en un deterioro de la eficiencia total del outphasing.

YYORY i Z
A — ; ;
+ i o + L !
V, V, l4 R I2
(b)

(a)

Figura 4.3: Representacién de un combinador Chireix entendiendo los ampli-
ficadores como fuentes de tensién (a) o de corriente (b).

La solucién derivada del trabajo desarrollado por Chireix consiste en
seleccionar un punto de operaciéon de maxima eficiencia para ambos am-
plificadores y anadir al combinador dos reactancias de compensacion para
optimizar la impedancia de carga vista por ambos dispositivos.

En la figura se representa el combinador Chireix con elementos de
compensacién para una representacion de los amplificadores como fuentes
de tensién (a) y como fuentes de corriente (b).

Yi Ry Y2 Z ( ?2
T YW T e [ Xl
+ iy ¢ ()4. Ly &
V1 C) 'jBec +j896l Vz |1 RL |2
A4 AV
(b)

Figura 4.4: Representacién de un combinador Chireix con elementos de
compensacion.

Considerando que cada rama se comporta como una fuente de corriente
(figura[4.4] (b) ) y que los vectores modulados en fase vienen dados por i1 (t) =
Ipa-e7%W e iy(t) = Ipy - e respectivamente, entonces la impedancia
dindmica vista por cada rama se define como:

Z1(0(t)) = R(0(t)) — j - | X(0(t)) — Xper (4.16)
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Zy(0(t)) = R(O(1)) + 7 - | X(0(t)) — Xoca| (4.17)

R(O(t)) = Rpa - cos*(0(1)) (4.18)

sin(2 - 0(t))

XO(0) = Rpa - =

(4.19)

X@cl,? == X(9017 2) (420)

Donde Rpa =2- Ry, , R(0(t)) y X(0(t)) son la parte real e imaginaria
de la impedancia compleja que representa la carga y Xy 2 respectivamente
representan las reactancias de compensacion para cada rama. La potencia
entregada a la carga Ry se definird entonces como:

Pout(t) = I3, - Rpa - cos(0(t)) (4.21)

Cuando ambos vectores de corriente estan en fase la potencia entregada a
la carga es maxima (6(t)|pout.maz = 0) ¥y, por tanto, la impedancia vista por
cada rama serd Rpy = 2 - Ry. Esto es lo que se entiende de forma general
como un combinador “aditivo”.

4.5. Diferencias entre el Transmisor Chireix
y la Arquitectura Doherty

Como ya se ha comentado anteriormente, los amplificadores de tipo
Doherty representan quizés la arquitectura més empleada hoy en dia en
estaciones base, entre otras cosas debido a la sencillez de su implementacion
sobre la arquitectura I/Q tradicional. No obstante, la aplicacién de la técnica
Chireix representa una alternativa cada vez mas viable para la mejora de la
eficiencia (sobre todo con la introduccion de los amplificadores clase E) y, por
tanto, merece la pena destinar un esfuerzo a su investigacién y desarrollo.

La arquitectura Doherty requiere el uso de inversores de impedancia para
cambiar el sentido de la modulacion de carga con el objetivo de incrementar
la eficiencia. Sin embargo, esto supone una limitacién en el ancho de banda
de funcionamiento. En el transmisor Chireix, sin embargo, la modulacion
de carga se obtiene mediante el control de fase, lo que hace que sea una
topologia mucho mas flexible. Ademas, en el Doherty, el rango de modulacién
de carga es mas reducido y asimétrico, en el amplificador principal varia de
R a R/2, mientras que en el auxiliar puede ser modulada entre oo y R/2.
En el transmisor Chireix, el rango de modulacion se extiende de R/2 a oo
para ambos amplificadores.

Idealmente, en el amplificador Chireix, la linealidad del transmisor no
depende de los amplificadores de cada rama en si mismos, como es el
caso del amplificador Doherty, sino en la descomposiciéon de las senales y
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su codificacién en amplitud y fase. Estudios realizados recientemente [14]
(cap 10.4) [24] (cap 3.8), muestran que, en la comparacién entre sistemas
Outphasing y Doherty de caracteristicas similares, la eficiencia que se puede
llegar a obtener mediante el uso de técnicas outphasing no solo es mas
elevada, sino que pude mantenerse en un rango mayor sobre la potencia de
salida, lo que lo hace ideal para manejar senales de gran PAPR.

Ademas, la técnica Outphasing permite la utilizacion de amplificadores
no-lineales tipo Clase E, los cuales gozan de una eficiencia de drenador espec-
tacular comparada con la que puedan ofrecer los amplificadores linealelizados
empleados generalmente en la arquitectura Doherty.

1.0

0.5+

Figura 4.5: Eficiencia en funcion de la salida para distintas arquitecturas de
transmision [3].
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Capitulo 5

Diseno e Implementacion del
Amplificador Clase E Paralelo
de Banda Ancha

En este capitulo se realizard una descripcion del proceso seguido para la
implementacion de un amplificador de potencia clase E paralelo de banda
ancha trabajando en condiciones de méxima eficiencia. Para alcanzar estos
objetivos se ha partido del disefio de un amplificador paralelo en la banda de
los 77T0MHz. Este amplificador sera reajustado posteriormente para satisfacer
las condiciones que maximicen la eficiencia y el ancho de banda. Dado que
el objetivo final de este proyecto es el de integrar este diseno en un esquema
outphasing, también se ha realizado un estudio de los efectos de la modulacién
de carga en el amplificador.

5.1. Modelo del Transistor: elecciéon y
verificacion

El transistor empleado para la realizaciéon del amplificador clase E es
un HEMT de GaN, el modelo CGH35030F de Cree Inc. Sus caracteristicas
generales pueden consultarse en las hojas de caracteristicas que proporciona
el fabricante (actualmente en su revisién 3.3 [25]).

Pese a que el fabricante tiene disponible un modelo de este transistor
para su utilizacién en simulacién con Microwave Office (programa empleado
para las simulaciones en este trabajo), el modelo existente en el momento
de la realizacion de este proyecto habia demostrado dar ciertos problemas
de convergencia al utilizarlo en simulaciones anteriores, sobre todo en lo
referente a la regiéon lineal de operacién. Dado que la frecuencia de trabajo
es relativamente baja y el objetivo de las simulaciones es emular el compor-
tamiento del transistor y, teniendo en cuenta que estas son solo un punto de
partida dado que el ajuste final se realizara en medida, se ha empleado un
circuito conmutador para representar dicho comportamiento.
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En dicho circuito (Fig. se emplea una fuente de corriente controlada
por dos tensiones, Vs (V1) y Vis (Vo). Vi se representa como un pulso entre
0 y 1 voltios, de tal forma que cuando V; = 0, I4s = 0 (independiente del
valor de V). Sin embargo, cuanto V; toma le valor de 1 V, el transistor

Vas
ROTL

estara en conduccién e I, =

DYN_VCCS

ID=VC1
TYPE=current source
EQN="A1*V0*V1"
A1=1/Ron

PORT
P=1 D—Q
Z=50 Ohm
PORT
; 3 1 pP=2
+ -5 Z=50 Ohm

Vi (V] Vo
T 4 2
RES
ID=R1
R=Roff Ohm
PORT
P=3

Z=50 Oh

Figura 5.1: Modelo del transistor empleado en la simulacion.

Una vez establecido el modelo, el siguiente punto de diseno reside en
determinar los valores de la resistencia de conduccién (Roy) y de la capacidad
de salida del transistor (Cyy;). Ambos pardmetros han de ser determinados
para poder establecer asi el punto de funcionamiento clase E del amplificador.

La resistencia en conduccion se estima a partir de la pendiente de las
caracteristicas I/V del dispositivo para una tensién de puerta inmediatamente
anterior a la conduccién en dicho terminal. Con esto, se calcula que la
resistencia en conduccién estimada para dicho modelo es Roy = 0,55 €.

La capacidad de salida, sin embargo, surge a partir de la medida de la
evolucion del parametro Sy, con la frecuencia a la tension de polarizacion
de drenador de interés (Vps = 28 V E[) La tension de polarizacién en
puerta empleada para la obtencion de C,,; sera aquella justo anterior a la
manifestacion de un incremento en la conductancia de salida (justo antes de
pinch-off, momento en que el amplificador comienza a conducir). En este
caso, dicha tensién es Vgg = —3,5 V. Con lo que la capacidad de salida
serd Cyyy = 2,96 pF a 770 MHz.

El resto de parametros del transistor se obtienen a partir de una serie de
ecuaciones planteadas en el simulador:

IEsta, tensién ha ido seleccionada de forma que el pico de la forma de onda no supere
el valor de ruptura Ve, < 120 'V
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Frequency Sweep

FREQUENCY=077e8

CGH35030
Output Susceptance (Pin

Bout_030 = Sparam_CGH 35030 _pinche ff:lm (YN (2 )
Output Conductance (Pinch-off)
Gout_030 = Sparam_CGH35030_pinchoff:Re(¥IN(2))
Output Capacitance

Cout_030=Bout_030/(2*_PI*FREQU EN CY)

Output Resistance

Roff_030 = 1/Gout_030
Susceptances (Pinch-off)

B11_030 = Sparam_CGH 35030_pinchoffim (1,1}

B12_030 = Sparam_CGH35030_pinchoffim(¥{1,2))

B21_030 = Sparam_CGH35030_pinchoffim(Y(2,1))

B22_030 = Sparam_CGH 35030_pinchoffim{¥(2,2})

Bmil_030=0.5%B12_030+B21_030}

Capacitances
Cogd_030=8Bmil_030(2*_PI*FREQUENCY)
Cgs_030=B11_030/(2*_PI*FREQUENCY)-Cgd_030
Cds_030=B22_030/(2*_PI*FREQUENCY)}Cgd_030
Coutl_030=Cds_030+Cgd_030

Cout?_030=Cds_030+(Cgd_030°Cgs_030W(Cgd_030+Cgs_030)

Figura 5.2: Ecuaciones para el célculo de pardmetros del transistor
CGH35030.

5.2. Simulaciéon del Amplificador

Obtenida la capacidad de salida del transistor, se procede a aplicar las
ecuaciones para el clase E paralelo que nos permiten estimar los valores
optimos tedricos de la resistencia de carga y la reactancia en la via de
polarizacion (Fig. [5.3). Estas ecuaciones se han derivado de las especificadas
para la red de carga en el capitulo [3] seccion despejando en funcién
del valor de la capacidad de salida. Los valores obtenidos se muestran en la

tabla B.11
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Clase E Paralelo, Grebennikov
Optimum Impedance and Reflection Coeff. @ f0

Ropt_030_p=0.63542% _PI"FREQUENCY ™ out_030)
Gopt_030_p=1/Rept_030_p

Bh_030_p=-1/%b_030_p

Yopt_030_p= Gopt_030_p+j"Bb_030_p

Zopt_030_p=1/Yopt_D030_p

¥b_030_p=0.501442"_ FFFREQUENC Y™ Cout_030)

Lb_030_p = Xb_030_pi2™ PFFREQUENCY)

Sopt_030_p=(Zopt_030_p-500(Zo pt_030_p+50)

Szopt_030_p=(Ropt_030_p-S0WRopt_030_p+50)

Figura 5.3: Ecuaciones de diseno del amplificador clase E paralelo.

Ropt 39.233 Q
Zop  13.687 + j18.699 Q
X opt 28.717
Ly 5.94 nH

Tabla 5.1: Valores 6ptimos de diseno del amplificador clase E paralelo.

Posteriormente, se procede a implementar el esquematico del amplificador
al completo en el simulador. Dicho esquematico integrara el modelo del tran-
sistor mencionado anteriormente, la polarizacién de drenador, la capacidad
paralela de salida como elemento externo (para facilitar las medidas de
corriente), la bobina de polarizacién y un sintetizador de impedancias.

El objetivo del sintetizador de impedancias (HBTUNER) es el de pro-
porcionar las terminaciones al segundo y tercer arménico caracteristicas del
amplificador. Aunque pueda parecer que garantizar el abierto a segundo y
tercer armonico es una imposicion exigua, en investigaciones anteriores se ha
demostrado ser mas que suficiente dado que el ajuste en medida por encima
del tercer armoénico es dificil de controlar en este tipo de disenos.

Para la realizacién de las simulaciones se compararon dos esquemas
distintos: en el primero (Fig. , la bobina de polarizacién de drenador
toma el valor L; obtenido anteriormente y las terminaciones a los armoénicos
se consideran ideales; en el segundo esquema (Fig. la bobina se considera
infinita (10° H) y en el tuner se han introducido las terminaciones a los
armonicos que presenta la bobina de polarizacién (Fig. .

Con estos esquematicos, se pudo realizar una primera aproximacion
al comportamiento del amplificador en relaciéon al comportamiento de la
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Sll(Lb) —5(1.1)

0.77 GHz

Mag 1 2.31 GHz

Ang 120.3 Deg : Mag 1
154 GHz Ang 60.26 Deg
Mag 1
Ang 82.08 Deg

Swp Min
0.77TGHz

Figura 5.4: Parametro S1; de la bobina de polarizaciéon en drenador ideal.

Y=23 ¥

Mopt_p

M3
ARg1-2rapl_p Deg

Figura 5.5: Esquematico de AWR empleado en simulacién
polarizacion L.

con bobina de
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Figura 5.6: Esquematico de AWR empleado en simulacién con bobina de
polarizacion ideal y terminacion a 2° y 3er armoénico de la bobina de polari-
zacion.

eficiencia de drenador y potencia de salida del amplificador frente a frecuencia
y una representacion de las formas de onda a 770 MHz.

3000 100

2000 75

— 140 ma]

1000 50 — Vi) [VI]

-1000 0
0 1 2 26
Tiempo (ns)

Figura 5.7: Representacién de las formas de tension y corriente de colector
del amplificador para dos periodos de funcionamiento.

5.2.1. Simulacion Load-Pull

Con este esquematico se realiza una simulacion load-pull del amplificador.
Este tipo de simulaciones emplean sintetizadores de impedancia en la entrada
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— Eficiencia de drenador DC-RF [%]

— Pout [dBm]

100 46 100 46

70 42 70 42

40 38 40 38
05 06 07 08 09 1 05 06 07 08 0.9 1
Frecuencia [GHz] Frecuencia [GHZ]

90 4467 Ll 4467

80 4333 80 4333

60 4067 60 4067

50 39.33 50 3933

(a) Simulacion con bobina de polarizacion y terminaciones ideales (b) Simulacion con terminaciones de la bobina de polarizacion

Figura 5.8: Eficiencia de drenador y potencia de salida idealizados para
ambos esquemas del amplificador empleados en simulacion.

y salida del amplificador para variar la impedancia vista por el circuito y
simular su comportamiento realizando medidas de potencia, consumo, niveles
de intermodulacion, etc. En el caso del amplificador, la realizaciéon de una
simulacién load-pull al fundamental nos permitira observar los contornos de
eficiencia y el nivel de potencia de salida en funcién de la impedancia vista
en RF desde drenador (resistencia de carga), representados en una carta de
Smith.

Como se puede apreciar en dicha figura (Fig.|5.9)) el punto de impedancia
optima al fundamental, en tanto permite conseguir las condiciones ZDS y
ZVS, se encuentra dentro del circulo de mayor eficiencia y la variacion de
potencia en dicho circulo es de aproximadamente 10 dB. A diferencia de un
clase E “clasico” (clase E Sokal) el load-pull en RF del paralelo esta centrado
en una zona de impedancia real, tanto en eficiencia como en potencia; esta
caracteristica es la que nos permitira mantener unas prestaciones de alta
eficiencia en un cierto ancho de banda para senales de alta PAPR.
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7.7e+008 020/ =30 ciBm
r 39.2326 Ohm =Y
% 00hm o e o w 218-35 clBm

pi19- =325 ciBim

p17: =375 dBm

p1i =425 dBm

p13: =475 dbm

piis=20 %

P9 =40 %

o7 -50 %

p5: =80 %

P2 =95.018 %

=—Eficiencia [%]

»* Ropr [ohm]

r42.2787 Ohm
% -3.11685 Ohm

Figura 5.9: Representaciéon de los circulos de eficiencia y potencia de salida
barriendo la impedancia en la via de RF (resistencia de carga), junto a la
R,y del amplificador.

5.3. Implementacién y caracterizacion del
Amplificador

A raiz de las simulaciones realizadas y de los pardametros obtenidos, se
procede a implementar las redes de entrada y salida del amplificador con
componentes discretos E|

El esquema empleado para el diseno del amplificador clase E queda
representado en la figura [5.10}

5.3.1. Diseno de la red de salida

En primer lugar, se ajusté un circuito L-C serie para la red de salida.
Atendiendo a lo ya explicado anteriormente, esta red debe ser resistiva pura
(Xopt = 0) y el valor de la impedancia a la frecuencia de trabajo por tanto
debe ser lo més proximo posible a R, (39.2 ). Tras ajustar distintas redes
sobre una placa idéntica a la empleada para la red de salida del amplificador
y medirlas en el analizador, se consiguieron los resultados éptimos con una
bobina Ls = 12,5 nH (Serie Air Core de Coilcraft) y un condensador
Cs =2,7 pF (serie 100B de ATC).

El siguiente punto de diseno, fundamental en el caso del amplificador

2Salvo especificacién, las bobinas empleadas en este disefio pertenecen a las series Air
Core de Coilcraft y los condensadores a la serie 100B de ATC
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Figura 5.10: Esquema del amplificador clase E paralelo implementado.

clase E, es encontrar una “T” de polarizacién (bobina en serie y condensador
a masa) que presente la reactancia 6ptima al fundamental. Los valores de
bobina mas cercanos al obtenido en simulacién disponibles en el laboratorio
son de 5 y 8 nH. Aunque la bobina de 5nH parece la mas adecuada debida
su cercania al valor tedrico, se comprobd en medida que la disipacién en
drenador aumentaba en las zonas de maxima potencia, lo que ponia en
peligro al transistor. Por tanto se procedio a redisenar la red de polarizacién
de entrada para C, =8 nH y C, =24 pF (menor Q).

0.77 GHz
r0.639355 Ohm
X 28.3492 Ohm

Swp W ax

154 GHz
r 1.00698 Ohm
X 87.9137 Ohm

0.77 GHz
r0.939175 Ohm
X 37.8775 Ohm

Swp Min
0.0003GHz

(a)Ly, 5nH

2.31 GHz
r 13.0937 Ohm
X 239.471 Ohm

swp Max 1.54 GHz
356Hz 1173773 Ohm
X 126 845 Ohm

2.31GHz
1 36.0462 Ohm
x417.021 Ohm

Swp Min
0.0003GHzZ

(b) Ly, 8 nH

Figura 5.11: Parametros S;; medidos para bobina de polarizacién de 5nH

(a) y 8nH (b) en serie con un condensador a masa de 24 pF.
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El ajuste conseguido, al ser comparado con el obtenido con la bobina
de 5 nH, muestra una reactancia superior a la 6ptima (Fig. |5.11]), pero
realizando un ajuste fino sobre el circuito se consiguieron unos resultados de

PAE y eficiencia superiores (Fig. y Fig. [5.13)).

100 T T T T T 50

|
=
=)

Potencia de Salida (dBm)

50 i

Eficiencia (%)

I
[
S

25 =

—-L,=8nH
—L,=5nH

L L L L 0
80 700 750 800 850 900 950
Frecuencia (MHz)

Figura 5.12: Perfiles de eficiencia y potencia de salida frente a frecuencia
del amplificador clase E para L, =5 nF'y L,=8 nF medidos a Vgg =
—-38 VyVps=28 V.

5.3.2. Diseno de la red de entrada

En toda la literatura presentada anteriormente, hemos tratado el diseno
de la red de salida del amplificador, pero no el de la red de entrada. El
objetivo del diseno de la red de adaptacién de entrada es optimizar la
potencia necesaria para la conmutacién de transistor. Una buena adaptacion
de entrada a la frecuencia de trabajo repercute de forma positiva en la
PAE (mejor adaptacién implica una mayor transferencia de potencia). Esta
adaptacion se consigue con una bobina en serie con la puerta del transistor
y un condensador a masa. Dado que el valor de la bobina en serie suele ser
pequeno, se puede utilizar la longitud de linea entre esta y el condensador
para ajustar el valor de la impedancia E] Los valores obtenidos para la
adaptacion a 770 MHz fueron C;, = 8,2 pF y L; = 3,85 nH. Sin
embargo, dadas las condiciones de funcionamiento del amplificador en el
contexto del transmisor Chireix, se modificé el perfil del amplificador para
optimizar su comportamiento a una frecuencia de 730 MHz y mejorar con

3Una mayor separacién entre la bobina y el condensador resulta, a todos los efectos,
en un incremento de la reactancia
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Figura 5.13: Perfiles de PAE y potencia de salida frente a frecuencia del
amplificador clase E para L, =5 nF y L, =8 nF medidos a Vgs =
—38 VyVps=28 V.

ello las caracteristicas en eficiencia y variacion de potencia. Por lo tanto
fue necesario alterar la adaptacion a dicha frecuencia, resultando en unos
valores finales de C;, = 5,6 pFy L;, =38 nH

Se puede apreciar en el esquematico la utilizacion de un condesador
de desacoplo en la entrada de RF que toma un valor C; =82 pF'| lo que
se aproxima a un cortocircuito a la frecuencia de trabajo.

En cuanto a la polarizacion en puerta, el diseno utiliza una “T” de
polarizacion para el aislamiento de DC que consta de una bobina L; =
150 nH que presenta un abierto a la frecuencia de trabajo, seguida de
una resistencia de 50 {2 para reducir la posibilidad de oscilaciones y de un
condensador a masa de valor C; =82 pF.

Se puede observar que, aparte de las diferencias entre las redes de polari-
zacion de drenador y de puerta asociadas a la reactancia, se ha incluido un
filtro adicional en drenador compuesto por una bobina serie de 150nH y un
condensador de 82 pF a masa (buen corto a fy) para eliminar cualquier
tipo de oscilacion de la corriente de drenador.

Adicionalmente, tanto para la polarizacién en puerta como en drenador,
para mejorar el aislamiento de DC, se ha empleado un banco de cinco con-
densadores soldados a masa de valores 1 nF, 10 nF, 100 nF,1 upF'y
10 F'. El paralelo de dichos condensadores se ha expresado en el esquematico
(Fig. CcOo1mo beock-

En la tabla se reflejan los valores finales de los componentes imple-
mentados en el amplificador clase E (Fig. . Esto valores optimizados
son los empleados para la implementacién de los amplificadores también en
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Cy Ly Cin Lin Cs Ls Ch Ly
24 pF 8 nH 56 pF 38 nH 27 pF 125 nH 82 pF 150 nH

Tabla 5.2: Valores empleados en la implementacion del amplificador clase E
paralelo.

el transmisor outphasing.

RF

Figura 5.14: Fotografia del prototipo soldado en placa para el amplificador
paralelo clase E.

Finalmente se realizaron varias medidas variando la tension de polariza-
ciéon de puerta para encontrar un nuevo limite entre las regiones de saturacion
y de corte. Manteniendo la tension de polarizacién de drenador Vpg = 28 V/,
se obtuvo un perfil 6ptimo de PAE y eficiencia a una Vgg = —3,3 V (Fig.
5.15)).

Se puede apreciar en dicho perfil como la eficiencia se mantiene por
encima del 80 % (con un pico del 86 %) en un ancho de banda de algo més
de 200 MHz (desde aproximadamente los 630 a los 890 MHz) con una PAE
estable en el mismo rango con valores entre el 78 % y el 84 %.

En cuanto a la caracterizaciéon en potencia frente a frecuencia, se puede
observar como la variacién en dicho ancho de banda es menor a 3 dB,
alcanzando el maximo de 43 dBm a la frecuencia de 760 MHz y un minimo
de 40.72 dBm en el extremo superior de la banda.
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Figura 5.15: Perfiles de eficiencia y PAE frente a frecuencia del amplificador
clase E medidos a Vgg = —3,3 V y Vps =28 V.
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Figura 5.16: Perfil de potencia de salida frente a frecuencia del amplificador
clase E medidos a Vgg = —3,3 Vy Vps =28 V.

5.4. Estudio de los Efectos de la Variacion
de la Impedancia de Carga en el
Amplificador

Dado que el objetivo final del diseno del amplificador clase E es su inte-
gracion en un amplificador outphasing, previamente a la implementacién de
dicho transmisor, se decide realizar un analisis de los efectos de la modulacién
de la impedancia de carga en dicho amplificador.

Para ello, se disenan varias redes de transformacién LC con el objetivo
de transformar la impedancia de carga de 50 €2 del amplificador a otras
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Rapro:c L C
127 Q 125 nH 1,5 pF
217 Q 185 nH 12 pFl|0,2 pF
390 Q@ 28 nH 1 pF
606 € 355 nH 0,6 pF

Tabla 5.3: Valores empleados en las redes de transformacién de impedancia.

impedancias mas elevadas. La topologia empleada consta de un condensador
a masa a la salida de la red de carga del amplificador y una una bobina en
serie, de tal forma que la impedancia vista por el amplificador sera siempre

Yz

Figura 5.17: Esquematico del transformacion de impedancia empleado para
la variacion de la impedancia de carga. Z;, representa la impedancia de carga
vista por el amplificador.

Siguiendo esta estructura y empleando un circuito impreso idéntico al
utilizado para la entrada del amplificador, se dispusieron cuatro redes de
transformacion y se realizaron varios barridos a la frecuencia de diseno
variando la potencia de entrada para cada una de las redes en dos puntos
de operacion del amplificador: con Vgg = —3,3  V, donde el amplificador
opera como clase E y con Vg = —2,3V, punto de operacion por encima de
pinch-off en el que el amplificador se comporta de forma més lineal al ser
excitado por una sefial de envolvente variable [1]

Los componentes empleados, asi como las impedancias medidas de la red
y la impedancia real aproximada quedan reflejados en la tabla [5.3]

Los resultados obtenidos de las medidas para ambos valores de Vg se han
representado en funcién de la potencia de entrada en las gréficas mostradas
a continuacion.

Atendiendo a la graficas de ganancia y potencia de salida frente a potencia
de entrada (Fig. y Fig. , se puede observar el diferente compor-
tamiento del amplificador en funciéon del punto de polarizacién. Cuando

4Este modo de operacién, similar a la clase AB, es cominmente denominado como clase
J modo continuo [14] [26]y responde a una caracteristica mdas lineal del amplificador. Se
empleard dicho modo de operacién en la implementacién outphasing de cara a maximizar
el control de potencia y la eficiencia en el manejo de senales de envolvente variable
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Figura 5.18: Potencia de salida frente a potencia de entrada para tensiones
de polarizaciéon en puerta de —3,3 V (a) y —2,3 V (b).
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Figura 5.19: Ganancia frente a potencia de entrada para tensiones de polari-
zacion en puerta de —3,3 V (a) y —2,3 V (b).

esta funcionando como clase E (Vgg = —3,3 V) se da una fuerte expansién
de ganancia a baja potencia y las curvas comienzan a comprimir segin se
incrementa la potencia de entrada. Esta compresion se produce a menor
potencia a medida que aumenta la impedancia de carga. Sin embargo, al
polarizar el amplificador en clase J (Vs = —2,3 V') la ganancia se mantiene
constante durante un rango de unos 20 dB para cualquier impedancia de
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carga, comprimiendo tan solo a partir de los 15 dBm. Esta caracteristica
lineal nos permite emplear el amplificador en condiciones de outphasing sin
que exista en principio una degradacion substancial de la eficiencia y la PAE,
como bien se puede observar en las figuras v .21
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Figura 5.20: Eficiencia frente a potencia de entrada para tensiones de polari-
zacién en puerta de —3,3 'V (a)y —2,3 V (b).
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Figura 5.21: Eficiencia de potencia anadida frente a potencia de entrada
para tensiones de polarizacién en puerta de —3,3 V (a) y —2,3 V (b).
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Capitulo 6

Diseno e Implementacion del
Transmisor Outphasing

A la luz de los resultados obtenidos en el estudio de la modulacién
de carga del amplificador, y de sus caracteristicas de eficiencia y potencia
de salida, se decide replicar su topologia en el contexto de un transmisor
outphasing. En este capitulo se realiza una descripcion de dicho proceso de
implementacion asi como del combinador empleado. También se incluye su
caracterizacion, tanto con senales ideales (en modo estético, variando el
angulo de desfase y en modo dindmico, con sefiales de envolvente variable)
como en un contexto real.

6.1. Seleccién e Implementacion de la
Arquitectura del Combinador

Dado que la impedancia de carga de RF (sin tomar en cuenta la reactancia
en la via de polarizacién) del amplificador clase E paralelo es resistiva pura y
que se pueden conseguir contornos de maxima eficiencia y potencia de salida
con una variacion de dicha impedancia (Cap. , seccion 4.4), no es necesaria
la utilizaciéon de un combinador aislado o técnicas de combinacion asimétrica
que empleen lineas de transmision [27] [28] (este tipo de topologias plantean,
por lo general, dificultades de implementacién y ajuste). La topologia elegida,
por tanto, es de tipo Chireix con un circuito de pardmetros concentrados (Cap.
, seccion 3.4) y un transformador de impedancia paralelo-serie cuya funcién
consiste en incrementar la impedancia de salida vista por el transmisor para
maximizar la eficiencia y conseguir una mejora en las variaciones de potencia
(Fig. [6.1).

Los valores de L., v C., del combinador, asi como los del transformador,
se obtienen en base a una segunda simulacion load-pull del amplificador
de la cual se estima el valor de reactancia de compensacion necesario para
un perfil 6ptimo de modulaciéon mutua. Esta simulacién, representada en
la figura se ha realizado para un barrido de la impedancia de drenador
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Figura 6.1: Esquema del transmisor outphasing implementado.

Cch Lch CT LT
3 pF 125 nH 12 pF 125 nH

Tabla 6.1: Valores empleados en la implementacién del combinador Chireix.

completa (incluyendo la reactancia de la via de polarizacién). La reactancia
de compensacion obtenida para la cual la impedancia de carga de drenador
se acerca a la trayectoria 6ptima de modulacién de carga representada en
el load-pull es aproximadamente X, = 70 (), mientras que la transforma-
cion necesaria sera de 50 €2 a 123 ). Los valores correspondientes a los
elementos empleados para conseguir dichas impedancias estan reflejados en
la tabla Los parametros [S] medidos para el combinador (incluyendo
la red de salida de RF del amplificador), frente a los valores obtenidos en
simulaciéon se muestran en la figura 6.3

Las trayectorias de modulacion resultantes debidas al combinador Chireix
disenado, se han superpuesto también sobre los contornos de potencia de

salida y eficiencia (Fig. [6.2).
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Figura 6.2: Circulos de P,,; y eficiencia simulados barriendo la impedancia
completa de drenador. Se ha superpuesto la trayectoria ideal de modulacién
de carga asi como las debidas al combinador Chireix

S Combmador )
Swpiax || e 1l (simulacion)

+

S50HE salida RF

S Combinador
T

077 GHz
r28.5915 0hm
X 31.2630hm

0.77 GHz
r27.7283 Ohm
® 27 2048 Ohm

e (simulacion}

galida RF
S1 lemubina(lm‘

+ {medidag)
zalida RF

§. Combinador
SEEPL 2 (medidag)
galida RF

0.77GHz
r27.7283 0hm
x-27.2049 0hm

077 GHz
r27.5351 Ohm
-20.5641 Ohm

Figura 6.3: Pardmetros [S] de la red de combinacién Chireix medida junto a
la red de salida de RF, frente a lo obtenido en simulacion
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Figura 6.4: Prototipo realizado para el transmisor outphasing, incluyendo
dos amplificadores clase E y el combinador Chireix disenado (enmarcado en
rojo en la fotografia).
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6.2. Caracterizacion Estatica del Transmisor
Outphasing

Para la caracterizacion estatica del esquema descrito anteriormente se
decide emplear un diagrama de preamplificacion como el de la figura [6.5]
Cada cadena de preamplificaciéon estd formada por dos amplificadores MMIC
de GaN de Cree de 25 W(CMPA0060025F)y de 2 W (CMPA0060002F)
polarizados mediante bias-tee comerciales y polarizados en un régimen de
trabajo altamente lineal y manteniendo la misma ganancia en ambas ramas
(Vbp = 28 V para ambos y Vgg = —2,3 V en la rama 1y Vgg =
—2,922 V en la rama 2).

| ™
RF
Driver 25W Driver 2W
Generador vectorial CMPADOB0025F CMPAQO60002F
(ESG Agilent) (Cree) (Cree)
| @
T EE RF
%’ % Driver 25\ Driver 2W
Generador vectorial CMPAD0B0025F CMPADO60002F
(ESG Agilent) (Cree) (Cree)

Figura 6.5: Diagrama de preamplifiaciéon empleado para la generacion de
senales de RF para la caracterizacion del outphasing.

Con el fin de realizar excitacion con senales de onda continua se emplean
dos generadores vectoriales de la serie ESG de Agilent sincronizados mediante
senales de disparo y con una referencia de fase ajustada. La primera medida
realizada consiste en un barrido de fase (variando la fase de una de las ramas
respecto a la otra) para obtener la evolucion de la PAE, la eficiencia y la
potencia de salida con la variacién del outphasing.

Se realiza dicha caracterizacion con el amplificador operando en clase E
(Vos = —3,3 V) y operando en clase J (Vgs = —2,3 V) |I|y potencia de
entrada de saturacion. Los resultados de dicha caracterizacion se muestran
a continuacion en las figuras [6.6] y [6.7]

Se puede observar como, para el amplificador funcionando en clase E, se
obtiene un perfil de eficiencia con un maximo del 73,5% y un valor del 70 %
para un back-off de potencia H de 8,1 dB y del 60 % aproximadamente
para un back-off de 10 dB. Aunque dicho perfil pueda ser util para una

1Se incrementa la tensiéon de polarizacién para la obtencién de un perfil de ganancia
mas noble.

2Se define el back-off como la relacién entre la potencia de saturacién a la salida y su
valor maximo.
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transmision eficiente y sin distorsién en banda de una sefial de comunicaciones
con alta PAPR, se puede apreciar una limitaciéon a la hora de reproducir
valores de envolvente 15 dB por debajo del pico de potencia. También es
notable la degradacion de la eficiencia a la hora de reproducir valores en dicho
rango. Es por esto que se propone, basandose en los resultados obtenidos en
estudios previos ([9] [27] [29]), la utilizacién de un modo hibrido de operacién
combinando el comportamiento outphasing con técnicas de envelope tracking.
En el modo hibrido propuesto (seccion la linealizacién es un aspecto
fundamental, dado que, como se ha visto en el capitulo anterior, los perfiles
AM/AM del amplificador clase E presentan una expansién de ganancia
seguida de una compresién cuya correccion mediante técnicas de predistorsion
digital es muy compleja. Por esta razon, se polariza el amplificador a una
tensién de puerta por encima de pinch-off (V, = —2,7 V) con lo que se
obtiene un perfil mas lineal, tipo clase AB, ante variaciones de envolvente.
Dicho modo de operacion ha sido nombrado anteriormente como clase J
modo continuo [26]. La tensién de polarizacién para la cual se obtiene un
perfil lineal con el amplificador implementado es Vs = —2,3 V' (como se
puede apreciar en el capitulo , seccion .

En la figura se pueden apreciar los perfiles de eficiencia, PAE y P,
frente a outphasing para el transmisor con amplificadores “linealizados” ante
una excitacion de onda continua. Si comparamos este punto de operacién con
el obtenido empleando el clase E conmutado, se intuye una ligera degradacion
de los perfiles. Sin embargo, como se explicard a continuacién, presenta una
caracteristica mucho mas lineal, lo que permitira su optimizaciéon en modo

hibrido.
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Figura 6.6: Perfiles de eficiencia, PAE y P, frente a outphasing para
VGS = —3,3 %4 (a) y VGS = —2,3 \%4 (b)
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6.3. Modo Hibrido: Seguimiento de la
Envolvente con Ganancia Constante

En base a recientes andlisis realizados sobre la aplicacion de técnicas de
linealizacién sobre seguimiento de la envolvente (9] [30]), y como solucién al
problema de la reproduccién de valores bajos de la envolvente, se plantea
la posibilidad de hacer trabajar al transmisor en modo hibrido. En dicho
modo, los valores altos de la componente de amplitud de la senal original
(envolvente) se obtienen mediante la variacién del desfase entre ambas ramas
E|. A partir de cierto nivel de sefial, se fijarfa un valor de outphasing (desfase
entre ramas constante) intentando mantener una ganancia constante. La
técnica empleada para el trazado de la trayectoria de ganancia constante es
similar a las estrategias de linearizacion IsoGain mencionadas en el capitulo
2 con la diferencia de que el control de ganancia se realiza mediante la
variacion de la fase (asociada a la impedancia al fundamental) en lugar de
mediante cambios en la polarizacion.

Con el objetivo de trazar un perfil o trayectoria para dicha arquitectura, se
realiza una caracterizacion del transmisor, con los amplificadores polarizados
en modo J, variando la potencia de entrada para multiples valores fijos del
angulo de outphasing. Los resultados obtenidos se muestran en la figura

1507y

T I m———— ;o o0 Oiaoy 1

—
122

S0+

Desfase [°]

P26

K= 24

20
sl 18 ‘\2
—

16I \—‘_P——1R—_IB\

15 -10 5 o 5
PinRF [dBm]

Figura 6.8: Contornos de eficiencia y ganancia del outphasing frente a
potencia de entrada y desfase entre ramas.

En esta figura se presentan los contornos de ganancia y eficiencia de
la arquitectura implementada frente a potencia y desfase. Como se puede
observar, es posible seguir un modo hibrido como el planteado sin que se
produzca distorsiéon de la envolvente. Si fijamos la fase a un valor de unos

3ET funcionando como un outphasing “puro”
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ACPR Canal Adyacente —41,5 dB
ACPR Canal Alterno —48,1 dB

Tabla 6.2: Valores de ACPR para los canales adyacente y alterno obtenidos
para una senal WCDMA de PAPR = 5,1 dB.

125°, podriamos seguir una trayectoria de ganancia igual 20 dB hasta
alcanzar una potencia de entrada de unos 10 dBm. A partir de dicho
punto, se obligaria a variar al angulo de outphasing siguiendo el valor de la
envolvente.

Sera necesario posteriormente corregir la distorsién de fase al seguir a la
envolvente mediante técnicas de predistorsion digital.

6.4. Caracterizacion Dinamica del
Transmisor con Senales Reales

Antes de validar la operacion del transmisor en modo hibrido mediante
la utilizacién de senales reales, es necesario realizar una caracterizacion
dindamica del transmisor para poder corregir la distorsién en la envolvente.
Para ello, se emplea una senal de envolvente variable con envolvente conocida,
en nuestro caso una senal triangular de 100 kHz, y se capturan los perfiles
AM/AM y AM/PM.

En funcién de los perfiles de amplitud y fase, se ajustan dos polinomios
de grado 5, uno que permita caracterizar la distorsién de fase y otro para la
distorsién en magnitud (si la hubiera). En el caso del transmisor caracterizado
en este proyecto, se observa que la amplitud no es lineal, sino que existe
una dependencia con el dngulo de outphasing. Se emplean por tanto ambos
polinomios en una predistorsion sencilla sin memoria para corregir, tanto
la distorsion de amplitud en el outphasing (no en la envolvente) como la
distorsion de fase obtenida en ambas componentes.

Una vez ajustado el outphasing para seguir el modelo hibrido propuesto y
anadidas las correcciones pertinentes, se procedio a realizar la transmision de
una senal WCDMA de una portadora con una PAPR = 5,1 dB, codificando
su portadora en base a la caracterizacion dindmica.

Los resultados obtenidos de ACPR (Adjacent Channel Leakage Power
Ratio) para los canales adyacente y alterno se exponen en la tabla y la
eficiencia promedio, para una potencia de salida de 15,15 W es del 66 %.
Estos resultados no solo satisfacen los requisitos establecidos para el estandar
WCDMA, sino que supone un avance sobre anteriores implementaciones de
transmisores outphasing realizadas en la misma banda UHF [27](al menos
en lo que a la eficiencia se refiere).

A continuacién, con el objetivo de acercarnos atin mas al limite de opera-
cién optima del transmisor, se procede a codificar la envolvente de otra senal
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ACPR Canal Adyacente —34,9 dB
ACPR Canal Alterno —43,7 dB

Tabla 6.3: Valores de ACPR para los canales adyacente y alterno obtenidos
para una senal WCDMA de PAPR =84 dB.

WCDMA de una sola portadora, pero con una PAPR mayor (8,4 dB). Se
puede observar una pérdida de linealidad respecto a los resultados anteriores
y por ende una degradacion de la razéon de rechazo pero la eficiencia
promedio alcanza un valor del 58 % para una potencia de salida de 7,8W,
lo cual es muy competitivo considerando las variaciones de potencia de
la envolvente para la senal empleada. El espectro obtenido a la salida del
cabezal de comunicaciones implementado se muestra en la captura [6.9
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Figura 6.9: Captura del analizador de espectros de la seial WCDMA recu-
perada a la salida del transmisor.

Una vez comprobado el funcionamiento del transmisor en un contexto
real, como broche final del proyecto, se realiza un pequeno estudio del
comportamiento en frecuencia del transmisor para esta senal WCDMA de
alta PAPR. Los resultados quedan reflejados en la tabla [6.4] Como era
de esperar, las limitaciones impuestas por el proceso de combinacion y la
transformacién de impedancia al fundamental, anadiendo el hecho de que
los amplificadores ya no estan trabajando como clase E, y que no se ha
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Figura 6.10: Senal orignal enviada frente a la recuperada.

f(MHz) ACPR Adyacente ACPR ALTERNO P, Eff

730 —349 —43,7 7T8W  58%
710 —34,32 —45,3 594W  48%
690 ~33,35 —45 6,4W  49.6%

Tabla 6.4: Valores de ACPR en los canales adyacente y alterno, eficiencia
y potencia media de salida, obtenidos para distintas frecuencias entorno a
fo con la codificacion de envolvente de una senal WCDMA con PAPR =
84 dB .

adaptado la predistorsién al perfil que se mediria en cada frecuencia, suponen
un deterioro del funcionamiento del transmisor, principalmente en la razon
de rechazo en los canales adyacente y alterno.
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Capitulo 7

Conclusiones y lineas futuras

En el desarrollo de este Proyecto, se han empleado transistores HEMT
de nitruro de galio de ultima generacién para implementar un amplificador
clase E paralelo en UHF. Las prestaciones obtenidas para dicho amplificador
responden a ancho de banda de 250 MHz (ancho de banda relativo del
34,2 %) con una eficiencia de drenador y una PAE superiores al 80 % y al
78 % respectivamente en dicha banda. Dicho rendimiento se aproxima al
estado del arte en lo que al disenio de amplificadores de potencia de banda
ancha se refiere.

Posteriormente, se ha analizado su funcionamiento en condiciones de
variacién de carga, comparando los perfiles con el transistor en clase E y en
condiciones de linealizacién (clase J). Atendiendo a los resultados obtenidos
de dicho estudio, se ha ajustado un combinador tipo Chireix para modular
la impedancia de carga de dos amplificadores analogos al implementado
anteriormente en modo outphasing puro. El perfil obtenido de forma estatica,
pese a presentar un perfil de eficiencia superior al 70 % para un back-off de
8,1dB, planteaba dificultades a la hora de reproducir valores bajos de la
envolvente de la senal.

Como solucion al problema que plantea el esquema conseguido, se opté por
una estrategia de funcionamiento en modo hibrido, combinando un funciona-
miento tipicamente outphasing con técnicas de seguimiento de la envolvente
y linealizacion IsoGain controlada por diferencia de fase. Este nuevo enfoque
fue verificado mediante una caracterizacion dindmica con senales reales de
PAPR elevada. Asi pues, se consigui6 satisfacer los requisitos de linealidad
tanto para una WCDMA de PAPR = 5,1dB como para una WCDMA de
PAPR = 8,4dB, con una eficiencia promedio del por encima del 65 % en el
primer caso y superior al 55 % en el segundo. Estos resultados son bastante
competitivos, fundamentalmente teniendo en cuenta la relativamente baja
complejidad del disefio. Pese a que en trabajos anteriores se habian conse-
guido eficiencias similares para una PAPR de 5,1dB ([27] [31]), el hecho de
poder elevar el control de potencia hasta 8,4dB manteniendo una eficiencia
de drenador por encima del 55 %, supone un avance significativo.
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A la vista de los resultados obtenidos, queda claro el alto potencial de la
topologia clase E en modo paralelo para su utilizacién en nuevas técnicas
de transmisiéon con modulacion de la impedancia de carga, por sus altas
prestaciones en eficiencia y ancho de banda. Adicionalmente, debido a que
su utilizacién posibilita emplear combinaciéon asimétrica sin necesidad de
emplear lineas de transmision, se puede realizar un ajuste mas comodo y
sencillo de sus caracteristicas.

Posibles variaciones que se podrian implementar en este proyecto para
maximizar el rendimiento del transmisor y el ancho de banda til podrian
estar asociadas a la forma en que se realiza la modulacién de la impedancia de
carga. Si se apuesta por seguir un esquema basado en un combinador Chireix,
dado que la trayectoria de modulacién varia con la frecuencia - lo que reduce
el ancho de banda - podria ser una opcion viable utilizar un circuito de
salida con menor factor de calidad (sustituyendo, por ejemplo, la bobina por
un circuito LC paralelo). Esto minimizaria la variacién de fase a costa de un
deterioro de las terminaciones a 2° y 3" armonico. Por otra parte, aunque se
ha comprobado que el outphasing acota el ancho de banda del amplificador
en el proceso de combinacién, basandonos en investigaciones precedentes
([31]), se podria realizar un mejor aprovechamiento de las prestaciones del
clase E paralelo en un transmisor outphasing de banda dual.

Otra alternativa pasaria por emplear una técnica de combinacién diferente,
como por ejemplo el uso de transformadores, lo que ha demostrado ser
eficiente para una conservacién del ancho de banda ([24]), pero requeriria de
herramientas de implementacién mucho mas avanzadas y supondria un salto
cuantitativo en complejidad.

Cabe destacar finalmente que el trabajo realizado durante el desarrollo
de este proyecto ha dado lugar a una publicacién, la cual ha sido admitida
en el XXX Simposium Nacional de la Union Cientifica Internacional de
Radio, URSI 2015. El articulo completo se adjunta en esta memoria en el

Apéndice [A]
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Abstract- A UHF outphasing transmitter, based on parallel-
circuit Class E power amplifiers (PAs) and implementing a
constant-gain envelope tracking strategy, is presented in this
paper. Using the nonlinear model of the selected GaN HEMT
device, the drain terminating and biasing networks are designed
to provide near optima impedance values at the fundamental
and higher order harmonics. A relatively wideband
performance, 630-890 MHz, is obtained with an efficiency above
80%, besides being amenable for load-modulation. Thanks to
the use of a series Chireix combiner, followed by an impedance
transformer, an outphasing scheme is implemented. Once
characterized in a pure output power phase-coding regime, the
observed limitation in dynamic range is overcome by operating
the amplifiers in a sort of continuous class J mode, while
introducing a sort of ISOGAIN load envelope tracking strategy.
A 1c-WCDMA signal, with a peak-to-average power ratio of 8.4
dB is shown to be reproduced, satisfying the linearity
requirements, with an average power efficiency of 58 %.

I. INTRODUCCION

Con el objetivo de garantizar un uso Optimo de los
recursos energéticos disponibles, ya sea de cara a reducir los
costes operacionales en las estaciones base o a extender el
tiempo util de la bateria en los terminales de usuario, las
arquitecturas de transmision  inalambrica han ido
evolucionado durante los tltimos afios hacia la introduccion
de técnicas que ofrezcan un consumo de potencia ajustado de
modo dinamico a la envolvente de la sefial [1]. En este
sentido, la modulacién de la polarizacion (tipica de las
topologias de seguimiento de la envolvente, ET, o de
eliminacion y restauracion de la envolvente, EER), y la
modulacion de la impedancia de carga (destacando los
esquemas Doherty y outphasing), han adquirido un papel
protagénico en aras de una manipulacion eficiente de sefiales
con elevadas tasas de transmision por unidad de ancho de
banda, tan comunes a los formatos de modulacién modernos
(3G, 4G, WIMAX, etc.).

Mientras el amplificador Doherty se ha impuesto hasta la
fecha en las macro estaciones base, el ET ha encontrado su
nicho en los terminales moviles. El esquema outphasing,
propuesto originalmente por H. Chireix en [2], se viene
constituyendo en una alternativa real s6lo mas recientemente,
inspirado por resultados relevantes en su implementacion con
amplificadores clase E [3, 4], ya sea siguiendo la topologia
original serie propuesta por los Sokals en [5] o la topologia
paralelo descrita en detalle por Grevennikov [6].

En esta comunicacién se aborda el disefio de un esquema
transmisor outphasing en UHF, basado en amplificadores
clase E modo paralelo implementados con transistores GaN
HEMT. La modificacion de su operacion, junto a la eleccion
de una estrategia de seguimiento de la envolvente mediante
la impedancia de carga, de ganancia constante, permite la
reproduccion de una sefial de comunicaciones con un valor
de PAPR elevado, satisfaciendo los requisitos de linealidad
con una eficiencia promedio superior al 50%.

II. AMPLIFICADOR CLASE E CON CIRCUITO PARALELO

Aunque la topologia mas conocida para el amplificador
clase E sea sin dudas la propuesta en [5], dicha solucién no
es Unica en cuanto a garantizar el no solapamiento entre las
formas de onda de tensiéon y corriente, evitando ademas las
pérdidas de conmutacion mediante el encendido del transistor
a tension y derivada de la tension iguales a cero (ZVS y
ZVDS). El amplificador con circuito paralelo en [6] es otra
de las posibles soluciones, reunidas mas recientemente en
toda una continuidad de modos clase E, tratados desde
distintas perspectivas en [7] y [8].

Una de las principales ventajas de la alternativa con
circuito paralelo, ademas de ofrecer una operacion clase E
hasta una frecuencia 1.4 veces mayor que en la original [6],
tiene que ver con que el circuito resonante serie se ha de
sintonizar a la frecuencia de operacion (la componente
reactiva de la impedancia 6ptima al fundamental se obtiene a
través de la bobina de polarizacion), lo que permite conseguir
perfiles de potencia y eficiencia centrados en dicha
frecuencia, y con ello un mayor ancho de banda.

A.  Terminaciones Optimas

Para el disefo del amplificador se utilizd un dispositivo
empaquetado de Cree Inc., el CGH35030F. A partir del
modelo ofrecido por el fabricante, se obtuvo en simulacion la
evolucion del parametro S2; con la frecuencia para el estado
OFF. Se seleccion6 una tension Vps = 28 V, de modo a que
el pico de la forma de onda de tension, Vs pico = 3.647 -Vps
[6], no supere el valor de ruptura del proceso (120 V), y la
tension de puerta mas elevada a la cual no se observa atin un
incremento notable de la conductancia de salida, Vgs = -3.5
V (este valor es de -3.3 V segun la caracterizacion realizada
sobre el dispositivo).



Se obtuvo asi una estimacion de la capacidad equivalente
de salida del dispositivo a la frecuencia de disefio, 770 MHz,
con un valor C,,; = 2.96 pF (unas décimas de pF mas alta en
la estimacién a partir de medidas). Dicho valor permitié
estimar los optimos teodricos para la resistencia de carga, R
= 0.685/(w-Cou) = 47.8 Q, asi como para la reactancia a
conseguir por la via de polarizacion, X, = 0.5014/(@0-Cour) =
35 Q, valor que conduce a una bobina L, = 7.23 nH.

Se completd entonces una simulacion load-pull al
fundamental, barriendo la impedancia en drenador a obtener
por la via de RF, con las terminaciones al segundo y tercer
armoénico debidas a una bobina de polarizacion real de la
serie Mini Spring Air Core de Coilcraft, con L, = 8 nH.
Los resultados de dicha simulacion se presentan en la Fig. 1.

1.54 GHz

r136.017 Q
/’—\x 181.809 Q

770 MHz
r 36.3451 Q
x 1.77067 Q

= Pout: 45, 42.5, 40, 37.5, 35 (dBm)

— Eff: 80, 70, 60, 50, 40,30 (%)

X Ropt (Clase E Paralelo Tedrico)

— Zin(f) Red de Salida PA (via RF)
= 2Zd, ,(A¢) Red + Comb. + Transf.

S 231 GHz
r98.49 Q
x-314.79 Q

Fig. 1. Contornos de potencia de salida y eficiencia (simulacion), junto al
valor R, tedrico, la medida de la impedancia de la red de salida del PA vs.
frecuencia, asi como las trayectorias de modulacion mutua.

B.  Amplificador Implementado. Caracterizacion

Se ajustd entonces, primero en simulacion y luego con
medidas de parametros [S], la red de salida por la via de RF,
de modo a conseguir un valor de impedancia cercano a R,

simultdneamente con terminaciones a los armoénicos
(segundo y tercero) cercanas al abierto.
a)
VGS VDS

b)

valor 82 pF| 5.6 pF| 24 pF | 2.7 pF| 150 nH|3.85 nH| 8 nH|12.5 nH

Fig. 2. Esquematico a), y fotografia b) del amplificador clase E paralelo. Se
incluyen ademas los valores de los componentes utilizados (bobinas de las
series Air Core de Coilcraft y condensadores de la serie 100B de ATC).

La evolucion medida de su impedancia de entrada frente
a frecuencia se ha superpuesto sobre los contornos de la Fig.
1 (en verde), destacando las terminaciones al fundamental y
los arménicos conseguidas con la misma. El esquematico y
los detalles de implementacion de dicha red, junto con las
vias de polarizacion, mas el transistor y el circuito de
adaptacion de entrada se muestran en la Fig. 2. Los
resultados de la caracterizacion del amplificador
implementado aparecen en la Fig. 3. La eficiencia se
mantiene por encima del 80% entre 630 y 890 MHz, rango
en que la variacion observada en la potencia de salida resulto
inferior a 2.3 dB.
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Fig. 3. Perfiles de eficiencia, PAE y potencia de salida del clase E frente a
frecuencia medidos a Vgs=-3.3 Vy Vps =28 V.

III. SEGUIMIENTO DE LA ENVOLVENTE CON GANANCIA
CONSTANTE BASADO EN ESQUEMA OUTPHASING

Dadas las prestaciones conseguidas con el circuito
paralelo, junto a sus ventajas de cara a la implementacion de
un esquema outphasing [4] sin necesidad acudir a una
combinacion asimétrica con lineas de transmision [3], se
procedié a la integracion de dos amplificadores como el
expuesto en la seccion anterior a través de un combinador
reactivo también a pardmetros concentrados de alta Q.

A.  Topologia

Se optd por un combinador seriec LC muy sencillo, ver
Fig. 4a, para lo cual se estimdé un valor de reactancia de
compensacion y un valor de impedancia de carga (a
conseguir con un transformador de impedancia paralelo-serie
elemental) que ofreciesen unos perfiles apropiados de
modulacion mutua de la impedancia en drenador. Dichos
perfiles, obtenidos a partir de medidas de parametros [S] del
conjunto combinador mas transformador implementado,
aparecen también superpuestos sobre los contornos de
eficiencia y potencia de salida de la Fig. 1. La topologia del
transmisor se presenta en la Fig. 4a, junto a una fotografia de
la implementacion en la Fig. 4b.

B.  Caracterizacion

El esquema anterior se caracterizd en modo estatico
frente al angulo de desfase entre excitaciones de onda
continua aplicadas a la entrada de ambas ramas. Tal y como
se puede observar en la Fig. 5, se obtuvo un perfil con un
valor de eficiencia superior al 70% para un back-off de
potencia tan grande como 8.1 dB. Dicho perfil deberia
permitir, al menos en principio, una reproduccion eficiente
de una sefial de comunicaciones con un valor elevado de
PAPR.



Combinador
" Chireix

Fig. 4. Esquema a) y fotografia b) de la topologia transmisora outphasing
implementada. El combinador utiliza valores de 3 pF y 12.5 nH, mientras el
transformador estd formado por C; = 1.2 pF y L, = 12.5 nH (también de
ATC y Coilcraft).

No obstante, y tal y como se puede apreciar en la misma
figura, resultaria imposible reproducir valores de envolvente
14.5 dB por debajo del pico en modo outphasing puro, una de
las razones por la que otros autores han propuesto
anteriormente el uso de modos hibridos [9] (la otra responde
a la reduccion de la eficiencia cuando se intenta reproducir
de tal manera el rango mas bajo de la envolvente).
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Fig. 5. Perfiles resultantes de la caracterizacion estatica del transmisor en
modo outphasing puro, con los amplificadores operados en clase E.

C. Estrategia de Seguimiento de la FEnvolvente con
Ganancia Constante

La linealizaciéon de la topologia en modo hibrido puede
resultar critica, especialmente si se mantuviese un punto de
trabajo de los transistores por debajo de pinch-off, tipico de
la operacion en clase E. Tal tension de puerta fuerza un perfil
AM/AM del amplificador con expansion de ganancia
(seguida de compresion), dificil de corregir con predistorsion
digital (DPD). Atendiendo a ello, es practica comun elevar la
tension de puerta ligeramente por encima de V), en -2.7 V
para este transistor, lo que convertiria al clase E, excitado
con una sefial de envolvente variable en una especie de
amplificador clase J modo continuo [10].

Considerando lo anterior y tomando como referencia
soluciones propuestas en la literatura para los esquemas ET
con control de la tensién de polarizacion [11], se decidid
caracterizar el esquema outphasing frente a la potencia de las
sefales de entrada y su diferencia de fase, con los dos
amplificadores polarizados en Vs = -2.3 V y la misma
tension de drenador (ver Fig. 6).
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Fig. 6. Contornos de ganancia y eficiencia constante del esquema
outphasing frente a la potencia de entrada y el desfase entre las ramas.

Tal y como se puede apreciar, seria posible no
distorsionar la componente de amplitud (envolvente) de la
seflal original, si en lugar de en un modo outphasing puro
(analogo a un EER puro cuando lo que se controla es la
polarizacion), las sefales de entrada a las ramas del esquema
portasen una diferencia de fase, derivada también de un
conformado de la envolvente, tal que el desfase se
mantuviese en un valor fijo hasta cierto nivel y luego
decreciese en funcion de la misma hasta su valor pico. Segun
los resultados de caracterizacion de la Fig. 6, garantizar una
ganancia de 20 dB con un buen perfil de eficiencia implicaria
conservar un desfase de unos 140° hasta un nivel de 11 dBm,
haciendo variar el mismo con la envolvente de la sefial para
los 16 dB del rango superior de la envolvente.

Esta estrategia de reproduccion de la senal seria entonces
analoga a la de ganancia constante (ISOGAIN) ampliamente
utilizada en ET [11], pero en este caso con control de la
impedancia al fundamental. Bastaria entonces corregir las
desviaciones indeseadas de la fase al seguir tal trayectoria, lo
que en principio podria resultar en una DPD mas sencilla.
Como beneficio adicional, las senales de entrada a los
amplificadores, que junto a las componentes de amplitud y
fase de la sefial original portarian una componente de desfase
en funcién de la envolvente, tendrian un ancho de banda
inferior al de las sefiales moduladas en fase tipicas de un
esquema outphasing puro.

Para validar la operacion segun este modo, se codificod la
envolvente de una sefial WCDMA de una portadora, con una
PAPR de 8.4 dB, segun los resultados de una caracterizacion
de tipo dindmico realizada en la zona de interés a partir de
los resultados estaticos antes presentados. Introduciendo sélo
el desfase apropiado para poder seguir una trayectoria de
ganancia constante, mas una correccion modo comun (sin
memoria) en las componentes de fase de ambas sefiales, fue
posible reproducir la sefal a la salida ajustando los requisitos
de linealidad del estandar. El espectro medido a la salida se
presenta en la Fig. 7.
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Fig. 7. Espectro de la sefial WCDMA recuperado a la salida del esquema
ISOGAIN ET basado en outphasing (ACPR superior a 35 dB y 44 dB, para
los canales adyacente y alternos, respectivamente).

La eficiencia promedio medida, operando en este modo,
resulto igual a 58.1% para una potencia de salida 7.8 W, un
valor no demasiado lejos del estado del arte para esta banda
de frecuencia, nivel de potencia y manipulando sefales de
esas caracteristicas. Caracterizando el esquema con una sefial
del mismo tipo, pero con una PAPR limitada a 5.1 dB, la
eficiencia promedio se incrementdé hasta 66.2%, a una
potencia de salida de 14.4 W, y con valores para la razon de
rechazo de los canales adyacentes y alternos (ACPR)
superiores a 41 dB y 47 dB, respectivamente.

IV. CONCLUSIONES

En esta comunicacion se ha presentado el disefio de un
amplificador clase E con circuito paralelo y en tecnologia
GaN HEMT en la banda de UHF, capaz de ofrecer una
eficiencia superior al 80% para un ancho de banda relativo
del 34.2%. Se ha verificado que la modificacion de su modo
de operacion hacia el clase J continuo, junto a la eleccion de
una estrategia de seguimiento de la envolvente a través de la
impedancia de carga, de ganancia constante, permite una
reproduccion relativamente sencilla de una sefial real de
comunicaciones con un valor de PAPR elevado,
satisfaciendo los requisitos de linealidad y con una eficiencia
promedio superior al 50%.
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