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CAPITULO1

Introduccion

La tendencia a la movilidad y la ubicuidad hacen que cada vez sean mas
utilizados y necesarios los sistemas inalambricos, el objetivo es siempre la
tendencia a evitar la conexion cableada en todo tipo de comunicacion, es por ello
gue las aplicaciones de comunicaciones inalambricas estan evolucionando de
forma exponencial exigiendo sistemas cada vez mas eficientes y con

especificaciones de mayor grado.

Una de las partes principales del dispositivo inaldmbrico es el transmisor.
Los transmisores inalambricos suelen emplear arquitecturas como la cartesiana,
que exigen el uso de amplificadores lineales de RF. Las no linealidades de los
amplificadores de potencia debido al alto PAPR (Peak-to-Average Power Ratio)
de los formatos de modulacion, requieren una amplificacion mucho mas eficiente
que la que se puede obtener con amplificadores lineales. Conseguir ambas
caracteristicas, linealidad y eficiencia, de forma simultanea, suele ser tarea

complicada.

Uno de los motivos que hacen necesaria la mejora de eficiencia de los
transmisores, es la reduccidn de gasto energético, especialmente en dispositivos
moviles con capacidad de energia limitada, y de igual forma en estaciones base,
donde la necesidad de energia es muy elevada y priman razones econémicas y

ecologicas.

El papel que juega el amplificador dentro del transmisor es esencial en
términos de potencia y eficiencia. Por lo que serd necesario el estudio de los
tipos existentes asi como su eleccidon adecuada para cada arquitectura de

transmision maximizando las prestaciones.



Por ello aparece la necesidad de utilizar una arquitectura eficiente como
puede ser el transmisor polar o el transmisor outphasing, con los que se consigue
encontrar un buen compromiso entre la linealidad y eficiencia, cumpliendo los
criterios de amplificacidén y tasas de transmision de informacion requeridas en

transmision inalambrica.

1.1. OBJETIVOS DEL PROYECTO

El objetivo principal de este proyecto es el estudio de las prestaciones
de los amplificadores Clase E, en sus distintas variantes, de cara a la
implementacion de un esquema de transmision outphasing de doble banda. Se
basara en la utilizacion de dispositivos GaN HEMTs de ultima generacion, asi
como de bobinas y condensadores de alto factor de calidad para la sintesis de
las redes de salida y entrada en la banda UHF. Algunos puntos mas concretos a

tratar incluyen:

« Simulacion del comportamiento en condiciones de carga variable
(loadpull) de un dispositivo GaN HEMT, operado en modo conmutado con
tension y derivada de la tension iguales a cero.

+ Disefio de amplificadores Clase E del tipo original (Sokals [1]) y con
circuito paralelo (Grevennikov [2]) de banda ancha, de cara a cubrir un

intervalo de frecuencia entre 750 MHz y 950 MHz.

» Analisis de topologias para la implementacion de un transmisor

outphasing, ya sea de banda ancha o probablemente de doble banda.

» Adecuacion del disefio de los amplificadores y el combinador reactivo

para la operacion concurrente en las dos bandas.

* Disefio mediante la herramienta AWR Microwave Office y verificacion de

las conclusiones con los esquemas anteriormente implementados.
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1.2. ESTRUCTURA DE LA MEMORIA

La presente memoria, que consta de siete capitulos, se organiza tal y como

se describe a continuacion:

Capitulo 1: Consta de introduccion, objetivos del proyecto y estructura
de la memoria.

Capitulo 2: Se trataran las principales arquitecturas de transmisores
detallando la que mas concierne a este proyecto.

Capitulo 3: Explicacién de los tipos de amplificadores mas relevantes,
modos de funcionamiento, caracteristicas y parametros que los definen.
Capitulo 4: Desarrollo del estudio tedrico llevado a cabo, asi como
presentacion de resultados fruto de las simulaciones de nuestro
amplificador Clase E.

Capitulo 5: Utilizacion del amplificador, disefiado en el apartado
anterior, para su integracién en un transmisor Outphasing de doble
banda simultanea.

Capitulo 6: Por ultimo, se expondran las conclusiones alcanzadas al
finalizar la realizacion de este trabajo y se proponen lineas futuras de
trabajo para seguir mejorando las prestaciones técnicas o nuevos

propésitos.
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CAPITULO 11

Arquitectura de Transmisores

En este capitulo se desarrollaran la arquitectura y principales
caracteristicas de los transmisores cartesianos, polares y principalmente el
Outphasing (LINC), el cual constituye el centro de este proyecto. Se da una vision

global, exponiendo caracteristicas y ventajas de cada uno de ellos.

El amplificador de potencia en radio frecuencia (RF) es uno de los bloques
mas criticos en un transmisor de RF, sobre todo, desde que el consumo de
potencia en la telefonia mévil ha empezado a suponer un punto muy importante
a tener en cuenta en los desarrollos. Por lo tanto, para aumentar la eficiencia en
los transmisores RF se han venido desarrollando varias arquitecturas, una de las

mas novedosas es el Transmisor Outphasing.

A continuacién se muestra el esquema general de un transmisor de RF,
el cual se basa en un amplificador de banda base, un modulador y amplificador
de RF, y una red de adaptacion de impedancias, como muestra la Fig. 1.1:

Antena

Amplificador Modulador y ad';i‘::ceién
de :anda _> amplificador — de
ase de RF impedancias

Senal

©

Oscilador
Figura 1.1: Esquema basico de un Transmisor de Radiofrecuencia
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2.1. TRANSMISOR CARTESIANO

En los sistemas de radiocomunicacion se debe transmitir a frecuencias
muy determinadas, y debido a este requerimiento se emplea la transmision paso

banda.

Una representacion banda base de las sefiales paso banda es la
cartesiana (componentes en fase y cuadratura), esta ha sido la arquitectura
utilizada tradicionalmente para transmitir en radiofrecuencia. En este esquema
de transmision, el cual se muestra en la Fig. 2.1, las componentes en fase y
cuadratura de la sefial a transmitir modulan respectivamente a las componentes
en fase y cuadratura de la sefial portadora. Después, las dos sefiales moduladas
se combinan formando la sefal a transmitir, que es procesada por un
amplificador de potencia de RF teéricamente lineal, y poco eficiente, y enviada

por la antena.

Xi[ﬂ]

Oscilador de
portadora RF

G
ol

Transmisor
Banda Base

b[n] x(t)

Unidad

Amplificador
DSP

de Potencia
de RF lineal

%
&

U

Modulacion
1Q

Figura 2.1: Arquitectura del transmisor cartesiano

La sefal de salida se representa en funcion de sus componentes en fase
y en cuadratura como se indica en la siguiente expresion:

x(t) = x;(t) - cos(wg - t) — x4(t) - sen(we - t) (2.1)

Esta arquitectura, al menos en su version mas tradicional, no consigue

alcanzar los requisitos actuales de linealidad con alta eficiencia de potencia, tan
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necesarios y buscados en los sistemas inalambricos actuales, como y hemos

explicado en la introduccion.

2.2. TRANSMISOR POLAR

El transmisor con arquitectura polar, mostrada en la Fig. 2.2, se basa en
el concepto de Eliminacion y Restauracion de Envolvente (EER), propuesto por
Kahn en 1952 [1], y ademas integra avances recientes en procesado digital de

sefal.

Amplificador Clase S

+ Vop

xi[n] Xam[n] Xam(®) | | Modulador
) DAC > Digital
Transmisor Clase-S
Banda % Filtro de
b[n] Base Conversor L ||| Reconstruccién
—_— Cartesiano Reloj
a Polar Muestreador Voo(t)
Unidad
DSP yam(t)
Modul
. DAC Odptj Nzlidor L ‘1 %
Xq[n] Xpn[N] Xpu(t) Xpm(t) Yem(t)
Oscilador de g/\g 1
portadora RF Amplificador de

Potencia de RF en
Modo Conmutado

Figura 2.2: Arquitectura del transmisor polar

Se basa en la representacion de la sefial paso banda a transmitir en
funcion de sus componentes de amplitud y fase, que son sefales paso bajo,

COmo se expresa a continuacion:

x(t) = xay (£) - cos(we -t + xpy (1)) (2.2)

La idea del transmisor polar es sustituir el modulador 1/Q del transmisor
cartesiano tradicional, por un modulador AM/PM polar. De este modo, se tratan
de forma independiente las componentes de amplitud y fase, Xam(t) y Xpwm(t), de
la envolvente compleja de la sefial de comunicaciones, hasta que son

combinadas en el amplificador de potencia de RF.
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Este amplificador es un dispositivo de conmutacion que opera en modo
altamente eficiente, como un clase E. Para asegurar un uso Optimo de la
potencia, la rama encargada de la modulacion AM debe realizar también una

amplificacion conmutada, como es la clase S, por ejemplo.

En su version méas sencilla (valida para sefales de banda estrecha) la
componente de fase se transforma en una sefial de envolvente constante Xpm
(t), que, al no tener variaciones de amplitud, puede servir de excitacion del

amplificador de potencia de alta eficiencia.

La componente de amplitud Xawm (t) atraviesa un amplificador clase Sy un
filtro de reconstruccion, que la da un cierto retraso, y después modula
dindmicamente la tension de polarizacion en drenador del amplificador clase E.
La sefial de salida contiene entonces informacion de amplitud y de fase. Esta

seccion del capitulo sigue fundamentalmente lo recogido en la referencia [4].

2.3. TRANSMISOR OUTPHASING

La idea fundamental del transmisor Outphasing esta basada en una sefal
de amplitud y fase modulada que se divide gracias al componente separador de
sefal (SCS) en dos sefiales de envolvente constante, que son amplificadas por
amplificadores de potencia, y a la salida de estos se suman en un combinador
para obtener la sefial deseada. EI combinador Chireix (se trata de un combinador
no aislado), fue propuesto por H. Chireix en 1935 [2] para mejorar las condiciones
de eficiencia y linealidad; mas tarde en 1974 D. Cox [3], propuso un combinador
aislado (los amplificadores ven una impedancia constante), que tomo el nombre
de LINC.

Como hemos mencionado la separacién de la sefial se lleva a cabo a
través del componente separador de sefial (SCS), este proceso se puede reflejar
en la siguiente descripcién matematica.

Primero consideramos una sefal paso banda de fase constante como
sefal de entrada:

Sin(t) = A(t) - cos(wt) (2.3)

16



Dicho componente separador produce dos sefiales de amplitud constante

y fase modulada S, (t) y S,(t) que se expresan de la siguiente manera:

S, (t) = cos (wt + cos‘l(A(t))) (2.4)

S,(t) = cos (zzrt + cos‘l(A(t))) (2.5)

Ambas sefales se puede ver que estan relacionadas con la sefal de
entrada S(t). Hay que tener en cuenta que S,(t)y S,(t) pueden ser
representadas por una amplitud constante mediante vectores como muestra la
Fig. 2.3:

s(t)

6

~r. r

max max

Figura 2.3: Separacion en vectores de ambas componentes de la sefial.

Una vez que la sefial de entrada se ha dividido en S;(t) y S,(t)estas
pueden ser amplificadas por un amplificador de potencia con una ganancia G.
Dichas sefiales amplificadas GS,(t) y GS,(t) se envian al combinador, donde
ambas sefales se suman y se consigue de forma general la siguiente ecuacion

para la sefial de salida:

Sout() = G+ (5:(8) + S,(1))  (2.6)

Cada uno de los amplificadores que intervienen en la técnica pueden estar
operando en su modo de mayor eficiencia, con lo que la eficiencia global del
sistema puede ser potencialmente alta, esto hace que la técnica Outphasing
ofrezca trabajar en un ancho de banda con alta linealidad y alta eficiencia
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simultdneamente. Por otro lado el combinador de potencia puede obtener la
maxima potencia a la salida pero presenta una impedancia de carga variable
para los dos amplificadores de potencia en funcion de la potencia de salida
necesaria.

Esta situacion se debe evitar puesto que la impedancia de carga para
cada amplificador es altamente reactiva en una gran parte del ciclo de trabajo,
perjudicando asi a la eficiencia de estos. Una solucion puede ser el uso de la
combinacion segun la técnica Chireix [2] como se muestra en la Fig. 2.4.

Monlinear

Sy(t+S,(1)
Signal Phase PA &Sy
1
N COSO | Modulator
e Aty
Output
A sl

Nonlinear
PA

Figura 2.4: Diagrama de bloques simplificado de un amplificador outphasing con

acoplamiento de linea de transmision entre los dos amplificadores de potencia.

En este caso dos lineas de transmision de impedancia de lambda cuartos
de onda, y una susceptancia derivada de un condensador en una rama y de una
inductancia en la otra, son capaces de anular la reactancia vista por cada

amplificador a su salida.

2.3.1. COMPROMISO DE POTENCIA Y EFICIENCIA

La arquitectura de un transmisor Outphasing permite el uso de etapas de
amplificacion excitadas por sefiales de envolvente constante, lo que puede
conducir a obtener una eficiencia mucho mas elevada que el comportamiento del
amplificador lineal. Por ejemplo, un amplificador clase E se ha demostrado que

a la frecuencia de 1 GHz puede obtener una eficiencia superior al 80%, y los
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amplificadores clase B,C y F en saturacién son capaces de alcanzar niveles
similares de eficiencia.

Este hecho hace pensar que amplificadores con eficiencia muy alta son
idoneos para llevar a cabo una arquitectura Outphasing, aunque debemos tener

en cuenta la limitacion de la eficiencia de nuestro combinador.

En circuitos reales, un combinador de potencia sin pérdidas utilizado a la
salida del amplificador produce una interaccion significativa entre sus entradas,
lo que conduce a la distorsion y reduccion de la eficiencia. Para ello una
alternativa puede ser el uso de combinadores de potencia que proporcionan
aislamiento entre los puertos de entradas, lo que hace que se conserve la
linealidad del esquema. Por lo tanto, se ve que la eleccion del combinador es

critica a este tipo de arquitectura.

La eleccion del amplificador de potencia que se debe seleccionar para su
uso en la arquitectura Outphasing también debe discutirse, en particular sobre la
distincién entre el uso de un amplificador conmutado o no. Y por ultimo, el uso
de estrategias para combinadores sin pérdidas con configuraciones de
amplificadores apropiadas para maximizar la eficiencia, por ejemplo combinando

un Chireix y derivados del mismo.

2.3.2. CONFIGURACIONES PARA SISTEMAS OUTPHASING

Existe una gran variedad de configuraciones de amplificadores que
pueden ser consideradas para el uso en una arquitectura Outphasing, desde los
amplificadores no conmutados, como son los de clase A, B y C, hasta los
amplificadores de modo conmutado, clase E, F y D. Los efectos de la eleccién
del combinador de potencia pueden ser diferentes para las distintas
configuraciones, lo que hace que la eleccién del amplificador y la eleccion de

alimentaciéon del combinador se realice a la vez.

La diferencia clave entre ambos modos de funcionamiento reside en que

en la clase convencional de amplificadores (clase A, By C), el transistor se puede
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aproximar como una fuente de corriente, mientras que para las clase de
amplificadores conmutados (clase E, F y D), el transistor es una fuente de tension

0 un hibrido entre los dos extremos.

Region 2
A¢ lg

Region 1

Ic (mA)

I .
Vce (volts) g

Figura 2.5: Curvas caracteristicas de un transistor bipolar con la corriente constante

La Fig. 3.4 muestra la grafica de la caracteristica 1-V del transistor, en
donde se puede ver como en la region 1 la corriente de salida del transistor es
en gran medida independiente del voltaje de salida. Cuando la entrada ésta por
debajo de corte, la corriente de salida es también una fuente de corriente de valor
cero. Por otro lado en la region 2, correspondiente al transistor en saturacion, el
transistor actia como una fuente de tensién de valor cero con una resistencia de

fuente muy pequena.

Los amplificadores clase A, B y C estan disefiados para trabajar en la
regién 1 que se muestra en la Fig. 2.5. Pero si estos amplificadores trabajan en
modo saturado durante una porcion del ciclo de RF el transistor entra en la region
de saturacién y por lo tanto actia como una fuente de tensién durante ese
intervalo. Con los amplificadores de clase E y F el transistor se alterna entre
apagado y encendido, es decir, actia como una fuente de corriente y una fuente
de tension respectivamente, esto es debido a que esta clase de amplificadores

funcionan en modo conmutado.
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Si la arquitectura Outphasing se implementa con combinadores que tienen
puertos de entrada aislados, la opcién de seleccionar un amplificador es
relativamente sin restricciones. Sin embargo, si el combinador elegido para la
arquitectura es un combinador sin pérdidas de potencia, es necesario que los
amplificadores seleccionados para su implementacion actien como fuente de
tensidn en la region 2. Ya que en este tipo de combinadores la impedancia global
de salida estd compuesta por la salida de ambos amplificadores y se debe tener
cuidado con las interacciones que se producen a la salida. La impedancia total
presentada al amplificador por el combinador de potencia no debe ir a cero para

cualquiera diferencia de fase posible entre los dos amplificadores.

2.3.3. ARQUITECTURA CON AMPLIFICADORES CLASEA,BY C

Para maximizar la eficiencia de cada uno de los amplificadores que
componen el transmisor es necesario que la disipacion de potencia a la salida
del transistor se reduzca al maximo. Esto se consigue nhormalmente mediante los
amplificadores clase B y C trabajando en su modo normal de funcionamiento.
Este modo de operacion de dichos amplificadores (clase B y C) se ilustra en la
Fig. 2.6 que aparece a continuacion, donde se observa las sefiales de corriente

y tension de salida de un amplificador clase B.

VCE/

VCCI

Impedance \,/\

| matching

Impedance
matching

Cmax

Time

Figura 2.6: Esquemaético del amplificador clase B con transistor bipolar y representacion

de las sefiales de tensién y corriente en un clase B.
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La forma de onda de corriente es aproximadamente la mitad de una forma
de onda sinusoidal representada en la frecuencia fundamental y en los
armonicos pares. Sin embargo, la tension de salida es una onda sinusoidal
completa a la frecuencia fundamental ya que la carga hace nulos todos los
armonicos.

Atendiendo a la gréafica anterior, se puede decir que la disipacion de
potencia del transistor puede minimizarse eliminando de forma apropiada el
solapamiento entre la corriente y la tension de salida, es decir, que la corriente
sea cero cuando la tension es maxima, y la corriente sea mayor cuando la
tension de salida es baja.

De esta manera la eficiencia (n) se puede calcular facilmente como una

funcién del valor de tension y corriente a la salida:

I, sinw,t
10 = {" 0 T e @7)

La forma de onda de la corriente tiene una amplitud a la frecuencia

fundamental (w,) de 1,/2, por lo tanto:
Vep(t) = Vye + V, sin(w,t +6) (2.8)

Por lo tanto, sabiendo que los valores medios de intensidad y tension

vienen dados por,

Iy

IO)=2 (29
V(©) =V (2.10)

Y la disipacion de potencia y la potencia de RF entregada a la carga se

expresan de la siguiente manera:

Pac =742 (2.11)

Prp = i[ol/; cosf (2.12)
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Obtenemos una expresion de la eficiencia para el amplificador de la

siguiente forma:

n= %%’cos@ (2.13)

La eficiencia se puede optimizar dejando (6=0° a través de una
adecuada eleccién de la impedancia de carga a la salida. Generalmente se elige
una Z,de manera Z,1,/2 =V, =V,. —V,,, donde V,,, es la tension de codo del
transistor. Esto conduce a la expresion para la maxima eficiencia para un

amplificador clase B:

_ nVgac=Von

Nmax = ZV—dc (2-14)

Si tenemos en cuenta que la potencia de salida de RF de cada uno de
los amplificadores es Z;12cos?y su consumo de consumo de energia se define

como 2V,./(rl,), obtenemos una eficiencia definida de la siguiente manera:

7= nZ1locos%1 (2.15)

2V4c

Atendiendo a esta Ultima expresion de la eficiencia es necesario elegir
que Z,1,/2 <V,;. —V,,, para evitar la saturacion del amplificador. Y siguiendo
esa condicién nos conduce a una eficiencia mejor para el uso de un amplificador

clase B en un combinador con pérdidas,

T Vdac—Von

Nmax = 4V—dCCOSZ¢ (2.16)

Hay que destacar que se puede conseguir una eficiencia superior para
este tipo de amplificadores, pero siempre y cuando se trabaje en la regién de
saturacion. En este caso 2Z, 1, se elige para tener un valor mayor que V;. — V,,,
para que asi durante una parte del ciclo de RF del amplificador se trabaje en
saturaciéon. Operando en modo saturacion, la tension de salida se hace constante
con una amplitud V,,,,, = V4. — V5, Sin embargo, las corrientes de muchas formas
de ondas que se generan tienen complejos, es decir, armoénicos multiples. Para

poder solucionarlo la red de salida hace un cortocircuito a las frecuencias
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armonicas pero permite que el voltaje en el tono fundamental permanezca siendo

puro. En este caso la tension se define de la siguiente manera,

Vi = Ve’ (2.17)
VZ = Vmaxe_jl'b

Y como se ha mencionado antes, en este caso trabajamos con una
amplitud constante V,,,,, = V4 — Von, 0 que nos conduce una mejor eficiencia,

_r Vac—Von

Nmax = 4V—dccos'{’ (2.18)

Podemos concluir este apartado comentando que para ambos casos de
funcionamientos de los amplificadores clase A, B y C, es decir tanto en modo
operacional como en modo saturado, los beneficios de la eficiencia vienen dados
a partir de que la corriente de alimentacién varia de acuerdo con el nivel de
potencia de salida. Y asi mismo, la principal causa de la reduccién de la eficiencia
es la relacion de fase variable entre el voltaje y la corriente en los dispositivos de
salida. Es en este punto donde se empezd a sefalar por primera vez a una

combinacion Chireix para poder solucionar la reduccién de eficiencia.

2.3.4 COMBINADOR CHIREIX

Como hemos estudiado anteriormente, la fase variable en el tiempo
entre las dos salidas de los amplificadores de potencia caus6 una degradacion
en el rendimiento global. Este es un grave problema que existe con el
amplificador de potencia clasico y todo propésito de disefio es mejorar la

eficiencia del sistema.
Consideramos ahora un amplificador saturado clase B para el cual su

sefal de tensidn a la salida mantiene una forma de onda sinusoidal y donde la

amplitud es constante debido a la limitacion de la saturacion del transistor. Por
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lo tanto la tension de salida de los amplificadores del transmisor se puede definir

de la siguiente manera,

Vi = Vg™ 5 Vo =Voae ¥ (2.19)

En un combinador de potencia se eligen los valores de ¢y = ¢p; = ¢, =
0. Ademas los elementos del circuito sin pérdidas se afladen asimétricamente
con respecto a los amplificadores 1y 2, para proporcionar un desplazamiento de
la fase deseado entre la corriente y tension a la salida como se muestra en la
Fig. 2.7.

SN A8, Z,
2 %Ll L—

Data in

1 p———
=

A8, Z,

>
l/%c,

Figura 2.7: Implementacion de transmisor Outphasing con combinador Chireix.

En ella se puede observar como las susceptancias B, Yy — B,
(obtenidas con el condensador C, y la inductancia L.) se afiaden en paralelo a
los dos lados.

I; = 2VipaxYs cos Y + jBaVipaxe™ 5 I, = 2Vias Vi c0S Y — jBaVipaxe /¥ (2.20)

La potencia de RF generada por los amplificadores 1 y 2 no se cambia
por la susceptancia adicional, puesto que la corriente esta en oposicion de fase

con el voltaje del amplificador correspondiente.
PRFl = VnzlaxYLCOSZ'(l) (221)
Sin embargo la amplitud de la corriente viene dada mediante la

expresion,
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|1,1? = V;2,,(4Y72cos?y + B2 — 4Y, B, cos P siny) (2.22)

Donde B, =Y} sin 2y

Esta eleccion que se ha realizado de B, produce un desplazamiento de
la fase de la corriente I;, de modo que I, esta en fase con V;. En circuitos tipicos,
B, tiene un valor fijo, independiente del nivel de potencia a la salida, de modo
que la optimizacién se puede hacer por solo una eleccion particular de ¥, por

ejemplo; Y = y,,, obteniendo la siguiente expresion de la amplitud de corriente

|1,1? = V2 (4Y72cos?y + B2 — 4Y, B, cos siny)
V.2 Y2[(1 + cos 21)? + (sin 21, — sin2y)?] (2.23)

Y la correspondiente expresion del consumo de corriente en continua

es de la siguiente manera,

(I1) = 2 Vinax Yi/ (1 + cOS 299)7 + (sin 29y, — sin29p)?  (2.24)

Dicho consumo disminuye debido a las susceptancias B, y —B,.Para
el amplificador 2 se aplican las mismas expresiones de potencia de salida y
consumo, por lo tanto se puede calcular la eficiencia global de la siguiente forma,

_ T Vmax 14+cos2y
n 4 Vgc /(1+cos21P)2+(sin 2y, —sin 21P)2

(2.25)

Atendiendo a la potencia 6ptima de salida, se tiene que Y = ,,, por lo

tanto tenemos una eficiencia expresada como:
T Vimax
=--22 (2.26
n=5v. (2.26)

Una vez que hemos realizado este estudio sobre la técnica Chireix
podemos afirmar que dicha técnica es muy atractiva desde el punto de vista de

la eficiencia, sin embargo, hasta la fecha no se ha llevado a cabo para
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amplificadores con linealidad muy alta, las causas para la reduccion en la

linealidad se refieren a:

1) Los amplificadores clase AB, B y C trabajando en saturacién no son
exactamente fuentes de voltaje, si no que la tension de salida es una
funcién de la impedancia vista a la salida del amplificador y la tension

varia de manera no lineal.

2) Lafase de la tension de salida no mantiene una simple relacion con la

fase de la sefal de entrada.

2.3.5. ARQUITECTURA OUTPHASING CON AMPLIFICADORES
CONMUTADOS (CLASED Y E)

La mejor eleccién en la técnica Outphasing es utilizar amplificadores
modo conmutado, ya que la eficiencia de estos amplificadores puede ser en
principio excelente y cuando el voltaje del transistor es alto la corriente es cero,
asi como cuando la corriente es maxima la tension esta en su nivel minimo
(Von=0).

Sin embargo, es significativa la disipacion de potencia en este tipo de
amplificadores conmutados. EI mecanismo de disipacién de potencia se
relaciona con la capacidad C,,; en la salida del transistor, si el voltaje de salida

es V5 en el instante de cierre del switch, la energia en ese momento esta dada

por Coue Vew?/2 y se disipa en la resistencia del transistor R,,,.

Para minimizar este efecto de disipacidbn en la arquitectura de
amplificadores, se ha desarrollado lo que se conoce como “conmutacion a
tensién cero” (ZVS), es decir, Vg,,=0. Esta arquitectura se muestra en la figura
2.8 con un amplificador clase E, donde podemos observar una resistencia de
carga R; que se elige de manera que la forma de onda del voltaje tenga una
forma caracteristica que conduce a Vg, =0 con derivada dVsy, /dt =0 en el

instante de cierre del interruptor. Este tipo de arquitectura hace que con un
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amplificador clase E se obtenga una eficiencia por encima del 80% a 2 GHz y

por encima del 60% a una frecuencia del 10 GHz.

— Ve

Impedance
matching

3

Figura 2.8: Esquema del amplificador clase E.

En el caso de los amplificadores clase D la caracteristica de
conmutacion a tension cero esta ausente, y como resultado, su eficiencia no es
tan alta como para un amplificador clase E, pero presenta ventajas para la
aplicacion de un transistor Outphasing. Como se muestra en la Fig. 2.9, el
amplificador clase D emplea dos transistores como interruptores que se
conectan alternativamente la salida a la tensiobn de alimentacion positiva y

negativa.

/ Impedance .

matching
.-

Figura 2.9: Esquema amplificador clase D
Como resultado el amplificador actia como una fuente de tensién con

una salida cuadrada. En este caso la impedancia de carga R; se elige de manera

que exista conductancia distinta de cero solo a la frecuencia fundamental f,, y
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dicha carga proporciona un circuito abierto en todas las frecuencias armonicas.
Esto hace que la corriente a la salida sea una onda sinusoidal perfecta en f,.
Esta seccion del capitulo sigue fundamentalmente lo recogido en la

referencia [5].
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CAPITULO I11

Amplificadores de Potencia RF

En este apartado se introduciran los conceptos bésicos sobre los
amplificadores de potencia, necesarios para entender el resto del trabajo. Se
expondran las caracteristicas principales de los amplificadores de RF, las
diferentes clases de funcionamiento (clases A, B, C, D E, F), dedicando un
apartado exclusivamente a los amplificadores de alta eficiencia, donde se

particularizara nuestro interés, concretamente en el Clase E.

El principal objetivo de un amplificador es, recibir una sefial de cualquier
tipo de fuente de entrada y magnificar la amplitud de dicha sefial a la salida del
amplificador. Con esto conseguimos una version mas grande de la sefial para su

posterior tratamiento, transmision por el canal, etc.

3.1. PARAMETROS DE LOS AMPLIFICADORES

Los amplificadores de potencia o gran sefial, proporcionan tanto ganancia
en tensibn como ganancia en corriente. Su funcién es la de convertir la potencia

de DC en potencia de RF, amplificando la sefial de RF de entrada.

La potencia de entrada (Pin RF), se trata de la potencia que fluye hacia el
amplificador con una cierta gama de frecuencias o ancho de banda. La potencia
de entrada también puede estar compuesta de una Unica componente

frecuencial (la fundamental).

La potencia de salida (Pout RF), es la potencia que sale del amplificador.
Estara compuesta de una gama de frecuencias determinadas o ancho de banda.
Si la potencia de entrada estaba Unicamente compuesta de la frecuencia

fundamental, la potencia de salida sera la medida a esa frecuencia fundamental.
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A la salida también nos encontraremos con potencia de salida debida a los
componentes armonicos distintos del fundamental y que son debidos a las

caracteristicas no lineales que presentan estos amplificadores.

Por udltimo, se tiene la potencia de entrada de DC (Pin DC), que se
corresponde con la potencia de DC extraida de la fuente de alimentacidén durante

el funcionamiento del amplificador.

A continuacion, en base a estas definiciones, se pasa a exponer los

paradmetros mas significativos de los amplificadores de potencia [1].

Eficiencia en drenador (1p):

Para empezar, se define la eficiencia como la potencia de salida del
amplificador (Pout RF) dividida por el consumo de potencia de DC (Pin DC).
También es conocida como eficiencia de conversion DC-RF, da idea de en qué
medida la potencia de entrada de DC se convierte en potencia de salida de RF.

Su expresién viene dada por la siguiente ecuacion.

nD — Pout RF (31)

Pinbc

Eficiencia total (n,):

La eficiencia completa o total, compara la potencia total suministrada al
amplificador (Pin DC + Pin RF) con la potencia total entregada a la salida (Pout

RF). Su expresion viene dada por la siguiente ecuacion.

_ Pout RF _ 1"bp 3 2
e PinpctPoutRF 241 ( ' )

PAE (Power Added Efficiency):

El término PAE, denominado eficiencia de potencia afiadida. Se define
como la diferencia entre la potencia de salida de RF y la potencia de entrada de
RF, dividida entre la potencia de entrada de DC. Su valor puede ser calculado

mediante la siguiente ecuacion.
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Poy —Pin 1
PAE = PoutRE=Pingr _ o (1 - E) (3.3)

Pinbc

La PAE nos aporta mas informacion que la eficiencia total, ya que tiene
en cuenta también la ganancia del amplificador. Esta crece monétonamente con
la potencia de entrada de RF hasta alcanzar un maximo a partir del cual

disminuye hasta alcanzar el valor cero o incluso valores negativos.
Linealidad

Si un amplificador de potencia tiene un comportamiento no lineal, se
entiende que la forma original de la sefal de entrada sera alterada, produciendo
una sefial de salida distorsionada: la amplitud de salida se comprime y la fase
deja de ser constante. Es decir, la linealidad de un amplificador da muestra de la
capacidad del dispositivo para reproducir en su salida las sefiales de entrada,
tanto en amplitud como en fase. Se dice que un amplificador es lineal, si la
amplitud de la sefial de salida varia linealmente con la amplitud de la sefial de
entrada, y si ademas permanece constante la diferencia de fase entre la sefal

de salida y la sefial de entrada.

Con el fin de maximizar la eficiencia y reducir el consumo, es deseable
que los amplificadores de potencia trabajen en modo saturado. Sin embargo, el
trabajo en esta zona provoca su comportamiento no lineal. La linealidad, por lo
tanto, sera funcion de la porcién de tiempo que el amplificador permanezca
funcionando en la zona de saturacion de sus caracteristicas de amplitud y fase.
En la Fig. 3.1 se muestran las curvas caracteristicas |-V de un transistor Metal
Oxide Semiconductor Field Effect Transistor, MOSFET de canal N.

Jhl ]
05 Voo % Vi W,
Region dhmica ¢ . .
] Region de saturacion
]

'l‘rip‘u 3 :‘V\'.'H

>
ul:"li‘ 1'1':-_ =}

U'.'.‘u! ?U\'. o

Region de corte Woas =V I'"irs
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Figura 3.1: Curvas caracteristicas I-V de un transistor MOSFET canal N.

La mayor distorsion de la sefal de salida suele venir dada por la no
linealidad en la amplitud, y no en la variaciéon de fase. Esta distorsion en la
amplitud suele ser provocada cuando la amplitud de la sefial de entrada al
amplificador es tan grande que satura el dispositivo. También la variacion de fase
en la salida esta relacionada con el grado de saturacion del dispositivo. Es decir,
la distorsion de la sefial es mas notable cuanto mas se aproxime el dispositivo a

la zona de funcionamiento en saturacion.

Si lo que se pretende es obtener una amplificacion lineal, se debe
asegurar que el nivel de potencia pico se encuentre dentro de la regién lineal de
funcionamiento, evitando asi efectos no deseados de, por ejemplo, productos de
intermodulacién. Pero trabajar en esta zona lleva asociada una pérdida de

eficiencia del amplificador de potencia.

La no linealidad del amplificador de potencia, si se amplifican sefiales de
amplitud constante, no influye, ya que la saturacion del amplificador es debida a
la sefial de entrada, por lo que si ésta es constante, la saturacion también sera

constante y la ganancia del amplificador no variara.

El amplificador de potencia se comporta como un dispositivo altamente no
lineal cuando trabaja en zonas de alta eficiencia, es decir, en saturacion. Esto
provoca distorsién en la sefial de salida. En la Fig. 2.3 se puede observar la

distorsion de la sefal de salida en un amplificador no lineal.

W O _t_, Lineal NI _L

Figura 3.2: Comportamiento a) Lineal y b) No Lineal de un amplificador de potencia.

33



Como se observa en la Fig. 2.3 (b), la no linealidad del amplificador de
potencia, produce que, a la salida, no exista Unicamente la componente

fundamental de la sefial, sino que aparecen nuevas componentes armoénicas.

Si no se tienen en cuenta efectos de memoria, se puede relacionar la
sefal de entrada con la sefial de salida mediante un polinomio de grado N, como

Se muestra:

Vout = Gy Vi (8) + ky - VE®) + k3 - VE@) + -+ ky - VE(@) (3.4)

Teniendo en cuenta Unicamente los tres primeros términos, el primer
término se corresponde con la ganancia lineal de tensién por la entrada. El
segundo término es proporcional al cuadrado de la tensién de entrada y es el
causante de la distorsibn armoénica de segundo orden. Por ultimo, el tercer
término, el cual es proporcional al cubo de la tensién de entrada, da cuenta de la

distorsiéon de intermodulacién o tercer orden.

Es posible identificar componentes en banda y fuera de la banda de
frecuencias de la sefal original, como la distorsiébn armoénica de 2°y 3er orden y
la distorsion de intermodulacién de 2° y 3er orden. Es posible eliminar esta
distorsibn armonica mediante técnicas de filtrado, pero no sera asi para la
distorsién debida a los productos de intermodulacion en banda, ya que estas

sefales aparecen muy cercanas a las frecuencias de la sefial.

3.2. MODOS Y CLASES DE AMPLIFICACION

Comunmente, los aplicadores de potencia se dividen en dos grandes
grupos o modos de operacién, en funcion de como se hace operar al dispositivo
activo: modo fuente de corriente dependiente y modo conmutado.
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3.2.1. MODO FUENTE DE CORRIENTE DEPENDIENTE

Para entender los amplificadores pertenecientes a este grupo, es
conveniente entender el circuito de salida del dispositivo como una fuente de
intensidad para la corriente drenador-fuente (las). De esta forma, consideramos
que lds es independiente de la red de salida y funcion del punto de polarizacion
y de la forma de onda de la tension en puerta. Vdas 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 tension a la salida son
proporcionales a la magnitud de Vgs, l0 que permite conseguir un comporta-
miento lineal. Si se trabaja en la regidn de saturacion, sin embargo, la potencia
disipada sera elevada (ya que tenemos lds y Vs distintas de cero) dando lugar a

una baja eficiencia del amplificador.

Las clases de amplificacion que derivan de este modo vienen
determinadas por el angulo de conduccién (20) o, expresado de otra forma, por
la porcion del ciclo utii 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 conducird durante todo el ciclo,
por lo que se reproduce completamente la sefial de entrada. Este modo nos
permite obtener ganancias elevadas con alta linealidad, lo que se consigue con
una Vgs por encima de V: (tension de threshold del transistor), polarizando el
dispositivo en el centro de la zona de saturacion de las curvas I-V. Debido a la
disipacion de potencia que se produce incluso en ausencia de sefial a la entrada,

su eficiencia es baja, alcanzando un maximo teoérico del 50 %.
Clase B (26 = 180°)

En esta clase el transistor conduce durante 1/2 ciclo de sefial. Aunque también

opera en condiciones de pequefia sefial, como el clase A, y la potencia de salida
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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 VGS igual a Vp
con lo que el perfil lss (Vgs) es lineal a tramos. En cuanto a las prestaciones, el
clase B tiene un pico de eficiencia teoérico 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 (Rdc) que depende de la amplitud de la sefial de entrada.

Ante sefiales 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.

Para reproducir la forma de onda completa a la salida, es comUn encontrarse
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 saturacion y la de corte, al conmutar entre los dos amplificadores con
carga comun, se produce un fendmeno de distorsion llamado distorsion de

cruce (crossover distorsion).

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

banda ancha.
Clase AB (180° < 26 < 360°)

La clase AB representa un modo de operacion intermedio entre la clase Ay la
clase B. En este caso tendremos una VGS ligeramente mayor a Vt y el punto de
polarizacion se obtiene a una IDS ligeramente mayor que 0 (entre la region 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.
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Clase C (26 < 180°)

Cuando hablamos de amplificacion clase C, la corriente en el punto de trabajo
es igual a 0 (Ves < Vp), 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 ordenes del 90%). Debido a su no linealidad intrinseca, su eficiencia solo es
notable ante sefales 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.

3.2.2. 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 tension
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
(Vas (1)) es practicamente cero y la corriente que lo atraviesa (las (t)) es elevada.
Esto resulta en una resistencia de conduccion (Ron 0 Rds) muy pequefa, por lo
gue podemos considerar que el transistor se comporta idealmente como un
cortocircuito. Por otra parte, en el estado OFF, lgs (t) = O mientras que Vs (t)
dependera de la red conectada entre drenador y fuente. De esta forma, las
formas de onda Vaus(t) e las(t) no se solapan, lo cual implica una potencia disipada
minima y, con ello, ganancia maxima. Ahora bien, las magnitudes de la tension
y corriente drenador-fuente son independientes ahora de Vgs (t) (que, en este
modo, debe tomar valores discretos entre tension de threshold y un valor muy

alto) lo que contribuye a una pérdida 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 conmutacion, suponen un deterioro,

haciendo inalcanzable dicho valor ideal.
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Clase D Original (conmutacién en tension)

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
fundamental y como un abierto a los armoénicos. De esta forma, la corriente a
través de la carga sera sinusoidal. La tension entre los terminales de ambos
transistores tendra una forma de onda cuadrada. La topologia clase D, pese a
su amplia utilizacion en el disefio de amplificadores de audio, no presenta las
mejores prestaciones a frecuencias de RF. Si los transistores tienen una
capacidad de salida Cout, €sta se carga a VDD al pasar del estado ON a OFF,

con lo que almacena una energia W = ¥%2* Cout*Vds?

Dicha energia se disipara en la resistencia RON al pasar de OFF a
ON, lo que supone perdidas de potencia en conmutacion que limitan su
comportamiento o el de cualquier otra estructura que opere en modo de

conmutacion duro (hard switching).
Clase D-1 (conmutacion en corriente)

Posterior al Clase D con conmutacion en tension, la topologia clase D—1
es dual a la de la 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 estéa sintonizado a la frecuencia de excitacion y
tiene un factor de calidad elevado, se comportar a como un abierto al
fundamental y un corto a los armonicos superiores, con lo que la tension de
salida tendréa 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-1 incluyen transformadores o “baluns”, lo que limita la

respuesta del amplificador a medida que se sube en frecuencia.
Clase E
Esta topologia aparece como solucion a los problemas relacionados con

la operacién e implementacion en altas frecuencias de los amplificadores clase
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D. Fue propuesto por Nathan y Alan Sokal en 1975 [4], pero su auge no tuvo
lugar hasta los afios 90, cuando el despliegue de la telefonia movil supuso una

restriccién afiadida en cuanto a los requerimientos de eficiencia.

Estos amplificadores utilizan un Unico 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 tedrica del 100 % lo
cual, unido a la simplicidad de la topologia, hacen que sea un buen candidato
para la amplificacion de sefiales de RF cuando la eficiencia un parametro critico

en nuestro sistema.

Existen dos subclases fundamentales de amplificadores Clase E, el clase
E con conmutacion a tension 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.

En el siguiente punto y posteriores, se realizara una descripcion completa
del funcionamiento de estos amplificadores, que son los verdaderos

protagonistas de este documento.
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 Vds (t) y mejorar la eficiencia. En el clase F original, Vas(t) contiene solo
los arménicos impares y el fundamental y presenta una forma de onda
cuadrada. Por otra parte lgs(t) contiene solo armoénicos pares y el fundamental y
su forma de onda se corresponde con la de una semisinusoide. Si se pudieran
controlar un numero infinito de armonicos, 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 esta integrada en la red de
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salida, por lo que es necesario afiadir una inductancia en paralelo para producir

resonancia.

3.3. ANALISIS AMPLIFICADOR “CLASE E ORIGINAL”

A continuacion, se describira el funcionamiento de la topologia original
planteada por Nathan y Alan Sokal [4], el amplificador clase E con conmutacion

a tension cero (ZVS Class E Amplifier o Clase E original)

En la topologia planteada, las formas de onda de la corriente y la tension
en el conmutador estdn desplazadas en el tiempo, lo que supone una disipacion

minima de potencia en el dispositivo y un incremento notable de la eficiencia.

VDSIIDS
bobina
de
Ly choke
L "L " &1
T e | m T
)
| | | l | T’ I
| ‘ o | | I | I resistencia
| % \ iy 1 QR de
carga
| | | I | l
- | | o |
e e o s oo w | I _ L
dispositivo conmutador red de salida

Figura 3.3: Circuito Clase E original.

Este modelo, aun asumiendo elementos ideales, requiere del
planteamiento y resolucién de un sistema de ecuaciones diferenciales de tercer

orden variante con el tiempo.

Si planteamos el modelo del amplificador como un conmutador, la
eficiencia solo estaria limitada por la resistencia drenador-fuente de saturacion y
por las propiedades de sus elementos parasitos. Ahora bien, para hacer el disefio

del circuito resonante de salida, ya se tienen en cuenta las reactancias parasitas
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del dispositivo, por lo que, idealmente, estas no degradan las prestaciones del

amplificador.

Para poder analizar el comportamiento del amplificador clase E en base a

este modelo, es necesario realizar una serie de suposiciones:

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

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

e Eltiempo de conmutacion entre ambos estados es idealmente nulo.

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

e La bobina de choke (Lb) 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 podria asumirse constante (lds)

e Elcircuito resonante RLC tiene un factor de calidad lo suficientemente alto
como para considerar que la corriente 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 Fig. 3.4. Al haber asumido una corriente sinusoidal en la carga,
tendremos una fuente de corriente con una componente constante (DC) y una

sinusoide (RF).
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D lds-(1-a-sen(ws-t + )

Figura 3.4: Circuito Clase E de alta eficiencia modelado como conmutador.

El conmutador puede estar en estado ON o en OFF. Cuando el interruptor
esta cerrado (ON), no hay tension entre sus terminales y una corriente sinusoidal

(mas una componente de continua) fluye por él.

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

Este salto de intensidad causara pérdidas que apareceran en cualquier
inductancia parasita entre el conmutador y el condensador. En el caso aqui
presentado, donde Cs es la capacidad parasita interna de un transistor, esta
inductancia esta minimizada. Si se utiliza alguna capacidad externa, como es el
caso habitual en baja frecuencia (a altas frecuencias con la propia capacidad del
transistor es suficiente), entonces, cualquier inductancia parasita entre el

transistor y la capacidad provoca una pérdida de energia de:

(3.5)

L

1.2
2
Esta se produce cada periodo de conmutacion en la inductancia parasita.

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

Durante el semiciclo OFF:

av '
Cs .a_t'S =Ips-(1—a-sen(ws-t' +¢)) (3.6)

Que integrando resulta:

I

Vs(t) = Ci: - fot(l —a-sen(ws-t' +¢))-dt’ (3.7)
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Para garantizar un modo de operacion clase E es necesario imponer
ciertas condiciones de contorno sobre Vs(t), como que el condensador Cs
permanezca descargado en los cambios de estado del conmutador, de ON a

OFF y viceversa, y procurar transiciones suaves en la forma de onda de la sefial:

KO =0 ; %(3)=0 38

En este caso:

o%(3)

at

=0 (3.8)

Aplicando la primera ecuacion se resuelve la integral anterior, resultando:

V() = (v:jcs) (wg-t+a- (cos(wg -t + @) —cos(p))) (3.9)

Ya se pueden determinar a y ¢:

a= |1+ T =1862 (3.10)

Q= —tg_li =~ —32.48° (3.11)

Es necesario recordar que estas constantes son validas para cualquier
circuito clase E de elevado factor de calidad, con una capacidad en paralelo con

el conmutador. Ya se saben, por tanto, las tensiones y corrientes en el
conmutador:

< C, (3.12)

L(1)= O<w,-t<m (3.13)
I -(1-a-senw, - t+9)) T<W, - t<2-1 '

Si se representan estas formas de onda, serian como se muestran en la
Fig. 3.5.
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Figura 3.5: Forma de onda tedricas de latensiéon y la corriente en un conmutador clase E

Es interesante saber cuénta corriente lds Se genera para una tension dada

Vs, Y viceversa:

Vps =

Si se asume que el valor minimo de Cs es la capacidad parésita del

dispositivo, y que, a una determinada frecuencia, un dispositivo con una
capacidad Cs dada, debe operar con una tensién de alimentacion Vas
suficientemente elevada y funcién de las caracteristicas del elemento activo, las
expresiones anteriores tienen importantes implicaciones en circuitos clase E

practicos de microondas.
Una vez establecidas ws, Cs Y Vs, el dispositivo debe estar habilitado para

manejar la corriente maxima requerida, cuya expresion puede verse a

continuacion.

Si el dispositivo no puede soportar esta corriente sera imposible conseguir

un circuito clase E de comportamiento ideal a esta frecuencia.
Un valor orientativo de la frecuencia maxima de operacion se da en la

siguiente expresion:

Tiempo (Radianes)

1 Is
T_S.foz

IdS =T " Wg- CS . VDS (315)

Inax = (1 + @) * Iys = 2.86 + I

— 1 _Ibs_
Vs(t) dt =  wece (3.14)

(3.16)
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f _ Igs _ Imax . 1 ~ Imax (3 17)
max - 5.q2.csVps Cs'Vps 2m2-(1+a) ~ CsVps565

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

degradacion de la eficiencia maxima obtenida.

Lo anterior también implica que, dadas diversas tecnologias (MESFET,
HEMT, HBT) y utilizando determinados procesos de fabricacion, se consigan
diferentes rendimientos en el aspecto de potencia de salida maxima en funcion

de la frecuencia, para un circuito clase E.

Observando la componente de DC de Vs(t), se obtuvo una expresion que

describe los parametros de continua del circuito clase E (Vds Y lds).

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

para los elementos de la red de carga.

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

conmutador para los armonicos superiores debera tender a cero.

La componente fundamental de la corriente en la carga inet1 €S conocida,
pero la componente fundamental de la tension en la carga vs1 debe ser hallada

mediante el uso de series de Fourier, dado que Vs(t) es una funcién periodica.
Por lo tanto:

Vo(t) = Xz Kn - /™" (3.18)

Donde:
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Ts
Kp =5 [ Vs(®e ™ de (3.19)

Para n=1:
Ts
Ki= 9 [2(W, -t +a- (cos(Wy - ¢ + ) — cos(@))) - e /Midt (3.20)

La integral se toma sélo en la primera mitad del periodo porque Vs(t) es
cero en la segunda mitad del mismo. Los calculos para resolver estas ecuaciones

son tediosos, de modo que se mostraran directamente los resultados.
Vg1 = Qg " Igs - sen(Wg - t + @) (3.21)

ingr = alggsen(W -t + @) (3.22)

Donde las constantes ao y ¢o son:

S TR ”_2+%_% (3.23)

Igs Wg'Cs 16

Qo = % + K, = %"‘ tg~! _21; (3.24)

El fasor impedancia de la red de carga externa puede ser ahora calculado

como.

028015 . 6}49050

n Wg Cs

tl_a

(3.25)

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

circuito.

La magnitud es directamente proporcional a la impedancia del

condensador en paralelo a la frecuencia de conmutacion.
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Para asegurar un funcionamiento clase E, todo lo que se necesita es
obtener una impedancia a la frecuencia fundamental igual a Znet1, y condiciones

de circuito abierto a todos los armonicos superiores.

En la Fig. 3.6 se expone una topologia especifica para la red de carga

externa:

L C

_NV\_l
e :

Znet

Figura 3.6: Red de carga externa vista por el dispositivo conmutador a frecuencias de RF

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

decir, que:

. 1
Zntl—Znt—]'WS'L‘i'm‘l'R (326)

Si se iguala esta expresién a la obtenida anteriormente para Znet1, Se

obtiene una ecuacion compleja con dos incognitas, Cs y C.

1 0.28015 ; o
, + R = —=. /%905 (3.27)
J'WsCs Wg'Cs

Intr =Zpe =] wsg L+

Igualando las partes reales e imaginarias de ambas expresiones se obtiene:

1 1
C, = = (3.28)
2 2.1-f.-R-5.447
2.1 1, R.["ﬂj." m-f-R-5
(nz_l_lj'n LA
4 2 16 4
c=C,- J1416 4 ;CS'[SAMJ'[“_LSSJ (3.29)
Q. 0, - T on Q. Q, -1.153
" (16 4
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Donde Q. se define como:

w, L
Q ===~ (330)

Estas ecuaciones de Cs y C son expuestas de esta forma y comparadas
con las ecuaciones originales. La expresion para Cs obtenida aqui es idéntica a

la original, mientras que la expresion dada por Sokal [4] para C es:

5.447)(1 1.42

‘S 208 _2.08] (3.31)

Cscy(

L

Los resultados experimentales son a menudo obtenidos con un valor

pequefio de QL.

Para disefiar un amplificador clase E utilizando esta topologia se deben
establecer inicialmente ws, L y R. Estos pardmetros determinan Q.. Entonces Cs

y C son evaluados utilizando las expresiones anteriores.

Sin embargo, esta topologia tiene una utilidad limitada para circuitos de
microondas, ya que la frecuencia, la impedancia de carga y la capacidad del

conmutador no pueden ser establecidas de forma independiente.

Para un amplificador de microondas saturado, la impedancia de carga es
a menudo de 500, y frecuentemente, al iniciar un disefio, ya se parte con un

determinado transistor en mente, con una cierta capacidad de salida Cs.

Entonces la frecuencia de operacion ws queda ya establecida.

3.4. AMPLIFICADOR CLASE E “MODO GENERALIZADO”

El modelo planteado en la seccién anterior para el amplificador clase E,
contempla un funcionamiento “éptimo” (o nominal) del mismo segun el cual se
deben cumplir las condiciones ZVS y ZDS. No obstante, solo la condicion ZVS
es crucial para la obtencion de una eficiencia ideal del 100 %. Cuando la derivada
de la tensién en el conmutador es distinta de cero en el cambio de estado, se

habla de un modo de operacion “sub-6ptimo” [3].
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El analisis que se presenta a continuacion esta realizado en torno a la idea
de utilizacion de una bobina de choke no ideal (finita), lo que resulta en una

variacion en la conmutacion.

Sin  embargo, parte de las condiciones establecidas siguen

manteniéndose:

e Se asume el funcionamiento del transistor como un switch ideal.
e Lared de carga mantiene un factor de calidad elevado.
e Se considera que la corriente en dicha red es sinusoidal.

La condicidn ZDS se vera alterada, y representara ahora la envolvente de Vbs

en el momento del cierre del conmutador:

oons|  _ (3.32)
0?‘ = Wg s

t=tow

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 de operacion

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

| ¥

s ‘rl_r'f"_|
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. l | T
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Figura 3.7: Circuitos equivalentes para la generalizacion de amplificadores clase E.

Esta particularidad nos permite realizar variaciones en la red de carga del

amplificador en funcion de las especificaciones del disefio. Generalmente, se
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expresa esta variacion en términos del parametro de disefio g, definido por

Mustafa Acar como:

1 (3.33)

s Lb : C

Dicho parametro determina la contribucion de la capacidad paralela y la bobina
de choke (Lb) a la impedancia de carga del amplificador. Asi pues, se puede

redefinir la impedancia de carga 6ptima como:

Tper = j - ws - L|| (R4 j - X) (3.34)

Y se define la maxima potencia de salida como:

Pow = I\-P[r{] . % (335)
Donde R, Loy X pueden obtenerse como:
n_ h}‘[;r,r.} (3.36)
w, - O
L= R h:-;.[\q) (3.37)
X =R-Kx(q) (3.38)
Siendo los pardmetros K = {K.,Kc,Kr ,Kx} (funcibn de q) los

correspondientes al set de disefio obtenido de la resolucién de las ecuaciones
planteadas para esta generalizacion. Estos pardmetros se haran constantes una
vez establecidos los valores de Csy ws para una solucién analitica del problema

(para un valor de q elegido).

K, = “'R : (3.39)
Ke=w,-Cs-R (3.40)
Kp = Fou f? (341)

Vs
X (3.42)
Ky — &
Ly ﬂ
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En el caso del clase E original (nominal), g = 0 y, por tanto, Lb= 1Yy la
impedancia vista desde choke es Ze = Rpa+j - XL

Para simplificar el andlisis de este modelo generalizado, es conveniente partir de

unos supuestos similares a los utilizados para el clase E original.

Asi pues, para un duty-cycle 0 < d < 2, siendo d = 2t/T, suponemos que el
conmutador se cierra (ON) ent =0y se abre (OFF) en t = dm //ws con periodo T
= 21//ws. Asumiremos también que las perdidas reactivas son despreciables y
que el factor de calidad del circuito serie L-C (QL) es suficientemente alto. De
cara a obtener una operacién optima sin perdidas, serd ademas necesario
garantizar el cumplimiento de las condiciones ZVS y ZDS en el momento previo

al cierre del conmutador (t = 21 /ws).
Bajo estas hipotesis, la corriente en la carga se asume sinusoidal.

Asi pues, cuando el conmutador esté cerrado (0 < wst < d), la tension en este
vendré dada por:

vs(wyt) = Vps — vp,(wst) =0 (3.43)
En este intervalo de tiempo, la corriente en el conmutador sera, por lo tanto:

Vg .
I}h wt + Ips [sin(wt + @) — sin
wi :

is(wst) = (3.44)

Cuando el circuito esta abierto (OFF, d1r < ws t < 2), is(ws t) = 0 y la corriente a

través del condensador paralelo se define como:
te(wgt) = ip (wyt) + i(w,t) (3.45)

Siendo i(wst) la corriente en la carga. Esta ecuacion puede desplegarse como

una ecuacion diferencial de segundo orden lineal y no homogénea:

F -'1': 1ot ) .\ - . )
LC'% + vs(wst) — Vps — wsLips cos(wst + ) =0 (3.46)
FTE

Cuya solucién general se obtiene de la forma.

vs(wst) = C1 cos(qust) + Casin(qust) + Vps — pVis cos(wst + o) (3.47)

q
—E
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Donde:

1
1= — (3.48)
- “'-‘f DS (3.49)
DS

Los coeficientes C1 y C2 vienen determinados por las condiciones de estado

iniciales en ws t = d Tr.

(3.50)

- q% cos(2qm) cos(y) sin(2gm)gsin(p) (2g7) ; V]
— g -9

e, { sin(2qm)q? cos(g.:)p _q cos(2gm) Sin(}?)p _ Sill[?(ﬁr:}} Vi (3.51)

1—¢? 1—¢?

Por tanto, para unos valores de d, g, p y ¢ conocidos, Vs(wsTT t) e Is(mst)
pueden expresarse en términos de la tension de polarizacion y la frecuencia de

trabajo.

Ambas formas de onda de tensién y corriente para en el conmutador, a
frecuencia fundamental (is1(wst) y vsi(wst)), pueden descomponerse en dos
componentes de cuadratura: activa (ir, VRr) Yy reactiva (ix, vx), cuya amplitud

puede obtenerse a partir de un analisis de Fourier.

Ip= % ;W io(wt) sin(wgt + p)d(wt) = Ips (3.52)
Iy = % :n i.(wyt) cos(wet + ©)d(wt) (3.53)

Vi = —% | [;IT ve(w.t) sin(w,t + p)d(wt) = Vpg (3.54)
Vo= =L [Tttt + oty 359
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3.5. AMPLIFICADOR CLASE E “MODO PARALELO”

El amplificador clase E paralelo puede entenderse como una solucién
particular para la generalizacion presentada en la seccion anterior. En esta
topologia, la red de carga esta formada por una bobina de choque finita Lb, una
capacidad paralela C, un circuito resonante serie resonando al fundamental y

una resistencia de carga R.

A la frecuencia fundamental, el conmutador vera el circuito paralelo formado por

la resistencia de carga y el paralelo de Lb y C.

¢r- /WV\—i

(b)

Figura 3.8: 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. Posteriormente fueron Grevennikov and Jaeger
quienes desarrollaron un set completo de ecuaciones de disefio basadas en un

estudio analitico similar al propuesto en los posteriores apartados.

Suponiendo un periodo de trabajo del 50% (d = 1), para obtener los parametros
gue definen la red de carga del amplificado (g, p y ¢), es necesario establecer
un sistema de tres ecuaciones. Dos de estas ecuaciones surgen de aplicar las
condiciones. Una tercera ecuacion se obtiene del analisis de las componentes

en cuadratura de la tension de colector a frecuencia fundamental: dado que el
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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 disefio:

Vy = 1 v (w,t) cos(wt + @)d(wt) =0 (3.56)

0 EY 120 180 240 @00 Wt

c) 15

0 80 120 180 240 300

Figura 3.9: Formas de onda normalizadas para la corriente en la carga (a), tensién (b) y

corriente (c) de un amplificador clase E paralelo.

El angulo de fase entre las formas de onda de corriente y tension al
fundamental (is1(wst) y vs1(wst)) se puede definir a partir de las componentes 1X

e IR o como funcion de los elementos de la red de carga:

¢ =tan ! (—I—\> = tan ! (ui — -u.-'_J?C*,q) (3.57)

Como resultado de desarrollo de esta expresion, se pueden obtener los

valores éptimos de los elementos de la red:
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0685
C, = R (3.58)
Vi,
R=1365-25 (3.59)

R (3.60)

La corriente de DC se obtiene como:

2 3.61
Iy=— / i (wat)dt = 0,826 - Ipg (3.61)
2m Jo

Los pardametros del circuito resonante serie dependen de un factor de

calidad QL el cual debe seleccionarse para ser lo méas elevado posible:

oo 1 (3.62)
wsRQL
1 (3.63)
- wiC

Los valores maximos que pueden alcanzar la tension y corriente de

colector para una operacion eficiente.

I’anx - SG‘LT[vD% [Sm.a.t? — 2647[” (364)

En cuanto a la frecuencia de operacion, resulta importante conocer el
rango maximo que esta puede alcanzar en funcion de la tension de
alimentacion y la capacidad de salida del dispositivo. Esta Ultima es la que
proporciona una mayor limitacion en frecuencia, dado que es un paradmetro

propio del dispositivo y, por tanto, fijo.

Pout (365)

fma:l‘- - OOTQSW

Esta frecuencia, es 1.4 veces mayor que la soportada por el amplificador

clase E original.
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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 éptima tan solo depende
del propio dispositivo y de la bobina de polarizacion (Couty Lb). 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).

Este capitulo fue desarrollado basandose en lo expuesto en las siguientes
referencias [1], [2], ¥ [3]
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CAPITULO IV

Diseno y Estudio del Amplificador Clase E

En los capitulos anteriores hemos estudiado el comportamiento y los
fundamentos de un transmisor Outphasing, asi como su potencia y eficiencia a
la salida, también nos hemos detenido en los amplificadores Clase E utilizados

para dicho esquema de transmision.

En este capitulo se estudiaran las prestaciones de un amplificador Clase
E, tanto en modo paralelo, como original, para su posterior integracién en un
esquema Outphasing, buscando siempre la condicion de maxima eficiencia. El
estudio se llevara a cabo en un rango de frecuencias elegido: de 750 MHz a 950
MHz. La eleccidn de este rango viene dada por la liberacién de los canales de
television a estas frecuencias y su reciente comienzo de uso para otros fines por
las compaiiias telefonicas. Para alcanzar estos objetivos se ha partido del disefio
de un amplificador paralelo en la banda de los 750MHz, desarrollado por

comparieros del grupo, con resultados francamente buenos.

A lo largo del capitulo, determinaremos cual de los dos amplificadores nos
puede ofrecer mayores prestaciones y cuales pueden ser los usos mas
apropiados para cada uno. Los resultados de cada uno de los circuitos simulados
se muestran y se analizan mediante LoadPull (Carta de Smith), donde se puede
observar graficamente el punto 6ptimo de trabajo, y las diferentes regiones

donde se mantiene un buen compromiso entre potencia y eficiencia.

Llevaremos a cabo las simulaciones con el programa MicroWave Office
de AWR.
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4.1. MODELO DEL TRANSISTOR Y VERIFICACION

El modelo de transistor empleado en el estudio del amplificador se trata
de un GaN HEMT, modelo CGH35030 de Cree Inc. Todos los componentes
utilizados han sido simulados con elementos concentrados de alto factor de
calidad (se han empleado modelos suministrados por el fabricante de bobinas
de la serie Air Core de Coilcraft y condensadores ceramicos 100B de ATC), de

la misma forma que se hubiera realizado en el laboratorio.

Inicialmente se comenzé introduciendo en las simulaciones un modelo
simplificado del transistor, que consiste en emplear un circuito conmutador para
representar dicho comportamiento (esto se puede llevar a cabo gracias a que la
frecuencia de trabajo en la que vamos a operar es relativamente baja, en torno
750-950 MHz). En dicho circuito se emplea una fuente de corriente controlada
por dos tensiones, Vgs (V1) ¥ Vs (Vo). V1 se representa como el pulsoentre 0y 1
voltios, de tal forma que cuando V1=0, lss=0 (independiente del valor de Vas).
Cuando V1 toma el valor de 1V, el transistor estara en conduccion e ldas=Vds/Ron.
La capacidad de salida no esta mostrada ya que se colocara fuera de este

modelo para poder realizar medidas sobre ella.

DYH_WCCE

ID="CA
TYPE=cumentsource
EQH="A1"Ww0™1"
Al=1/Raon

RES
ID=R1
R=Roff_0773 Ohm

PORT

P=3

Z=50 Oh

Figura 4.1: Modelo simplificado del transistor

En posteriores simulaciones optamos por introducir el modelo real del

transistor aportado por Cree.
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Una vez establecido este modelo, que vamos a utilizar en las simulaciones
del amplificador, el siguiente punto importante es determinar los valores de la
resistencia de conduccién (Ron) ¥ de la capacidad de salida del transistor (Cout),
necesarios para establecer el punto de funcionamiento del amplificador.

La resistencia en conduccion, puede ser estimada a partir de la pendiente
de las caracteristicas I/V del dispositivo, a un valor de tension en puerta previo a
la aparicién de rectificacion, es decir con el transistor en estado ON (corto). Su
valor es Ron = 0.55 Q.

La capacidad de salida, Cout = 3.63 pF, fue extraida a partir de medidas
del parametro Sx, a la tensién de polarizacion de drenador de interés (Vps = 28
V) y con una tension en puerta justo antes de que se manifestase incremento
alguno de la conductancia de salida (Ves = -3.3V). A partir del parametro S22
obtenemos la admitancia y tomando la parte real y la parte imaginaria
respectivamente calcularemos los valores de Cout Y de la Roft. Con lo que Cout =
2,63 pF, y Rofi=4.7 KQ.

S22 OFF

Swp Max
IEDGHz

—5(2,2)
CGH35030_3n8

0.95 GHz
r0.522243 Ohm
x-45.8982 Chm 0.76 GHz

r 0632855 Ohm
x-58. 7555 Chm

Swp Min
0.5GHz

d1: Graphs_Auto

Figura 4.2: Parametro S22, con Vgs=-3.3V y V¢s=28V

El resto de parametros del transistor se obtienen a partir de una serie de

ecuaciones planteadas en el simulador:
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CGH35030

Output Susceptance (Pinch-off)

Bout 30W = Sparam_OFF_28V:Im(YIN(2))

Output Capacitance

Cout_30W=Bout_30W/(2*_PI*FREQUENCY)

Optimum Impedance and Reflection Coeff. @ fO

Zopt_30W=0.28015/(2*_PI*FREQUENCY*Cout_30W)*exp(j*49.0524/180*_PI)

Sopt_30W=(Zopt_30W-50)/(Zopt_30W+50)
Output Conductance (Pinch-off)

Gout_30W = Sparam_OFF_28V:Re(YIN(2))

Output (OFF state) Resistance

Roff_30W=1/Gout_30W

DC Resistance

Rdc_30W=1/(_PI*2* PI*FREQUENCY*Cout_30W)

Efficiency

WRC = 2*_PI*FREQUENCY*Ron*Cout_30W

Eff_30W = 100*(1+(_PI/2+WRC)"2)/((1+_PI"2/4)*(1+_PI*WRC)"2 )

Figura 4.3: Ecuaciones para el calculo de parametros del transistor CGH35030

4.2. SIMULACION AMPLIFICADOR CLASE E “MODO PARALELO”

Empezamos definiendo las ecuaciones del amplificador Clase E modo
paralelo, para poder estimar los valores éptimos de la resistencia de carga y la

reactancia en la via de polarizacion.
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Optimum Impedance and Reflection Coeff. @ fO Parallel Class E
Ropt_30W_par=0.685/(2*_PI*FREQUENCY*Cout_30W)

Sopt_30W_par_RF=(Ropt_30W_par-50)/(Ropt_30W_par+50)

Optimum Bias Coil Reactance @ fO Parallel Class E

Xbopt_30W_par=0.5014/(2* _PI*FREQUENCY*Cout_30W)

Lbopt_30W_par=Xbopt_30W_par/(2*_PI*FREQUENCY)

Optimum Drain Impedance @ fO Parallel Class E

Zopt_30W_par_total=Ropt_30W_par*j*Xbopt_30W_par/(Ropt_30W_par + j*Xbopt_30W_par)

Sopt_30W_par_total=(Zopt 30W_par_total-50)/(Zopt_30W_par_total+50)
Figura 4.4: Ecuaciones de disefio del Amplificador Clase E modo Paralelo

A continuacién implementamos el esquematico del amplificador en el
simulador. Como se puede ver en la figura 4.5, el esquematico consta del modelo
simplificado del transistor, nombrado en el punto anterior, la rama de polarizacion
de drenador, la capacidad de salida, y un sintetizador de impedancias
(HBTUNER). Con este sintetizador aseguramos el abierto para el segundo y
tercer armonico, en investigaciones anteriores se ha demostrado ser mas que
suficiente dado que el ajuste en medida por encima del tercer armonico es dificil

de controlar en este tipo de disefios y su influencia es menor.

Para la realizacion de las simulaciones se compararon dos esquemas
distintos: en el primero (Fig. 4.5), la bobina se considera ideal y en el sintetizador
se han introducido las terminaciones ideales a los armonicos; en el segundo (Fig.
4.6) la bobina de polarizacion de drenador toma el valor Lb (obtenido en la Fig.
4.7).
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SUBCKT
ID=S2
NET="Switch"

DCvs
ID=V1
V=28V

I_METER
ID=AMP1

V_PLS
ID=V2
AMP=1V
TW=DT ns
TR=0ns
TF=0ns
TD=0ns

WINDOW=DEFAUL
Offset=0 V
DCVal=0 vV

Figura 4.5:

C=Cout pF

HBTUNER

ID=TU2
Mag1=MagE750M
Angl1=PhaseE750M Deg
Mag2=1

Ang2=0 Deg

Mag3=1

Ang3=0 Deg

Fo=0.75 GHz o

Z0=50 Ohm C-169 pF
PORT
P=1
Z=50 Ohm

Esquematico amplificador Clase E modo Paralelo con bobina de polarizacion

ideal y terminaciones ideales

SUBCKT
ID=S2
NET="Switch"

ID=V1
V=28V

4

i

CAP
ID=CL
C=Cout pF

HBTUNER

ID=TU2
Mag1=MagE750M
Angl=PhaseE750M Deg
Mag2=1

Ang2=Phi_2 Deg

Mag3=1

Ang3=Phi_3 Deg

Fo=0.75 GHz %:T:s

2050 Ohm C-19pF

T <
PORT
P=1
Z=50 Ohm

Figura 4.6: Esquemético con bobina Lb, red de salida, terminaciones reales y pardmetros

reales del transistor.

62



Determinamos los valores de la bobina de polarizacion, Lb, para cada

frecuencia de operacion:
Re(Eqgn(Lbo... |Re{(Egn(Lbopt_30W _par))
Output Equa... |Output Equations
Frequency Unitless data

0.65 8.3084¢-000
FREQQ1=stepped(0.65,1.05,0.05) . S 0.7 7.2053¢-009

. . . . . . N 0.75 £.2523e-009
Xb_frecMHz=0.5014/(2*_PI*FREQQ1*Cout_850MHz) 08 5.4008e-000

_ _ _ _ S _ o 0.85 4,8380¢-009
Lb_frecMHz=1e3*Xb_frecMHz/(2*_PI*FREQQ1) 0.9 4.3024e-009
0.95 3,8550e-000

Figura 4.7: Valores de Lb a cada frecuencia (de 1 3.4554-009
105 3.1218e-009

650MHz a 1050MHz)

Vemos que a medida que la frecuencia aumenta el valor de bobina de

polarizacion de drenador necesaria disminuye.

Con estos esquematicos se pudo realizar una aproximacion al

comportamiento del amplificador.

Ids_Vds_ClassE_750MHz_Znom

6000 100
0.4414ns
4068 mA
4000 75
2000 50

=

0 25 — Itime({l_METER.AMP1,1)[1] (L, mA}
I ClassE_PA_T50MHz_Switch_Znom

i — Itime{l_METER.AMP2,1)[1] (L, mA}

2000 0 ClassE_PA_T50MHz_Switch_Znom

0 1 2 2.667 — Vtime(\V_METER.VM1.1)[1] (R. V)
Time (ns) ClassE_PA_T50MHz_Switch_Znom

Figura 4.8: Formas de onda de tensién (color marrén) y corriente (color azul) drenador

del amplificador para dos periodos de funcionamiento.
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085 GHz 1.05 GHz
MN 114198 |~ SdB_LCserie850MHz
0 el i . 100
[~

-10

—DB(|S(1,1)]) (L)
L Cserie_850MHz

—DB(|S2, )N (L)
LCserie_850MHz

— Ang(S(2,1)) (R, Deg)
LCserie_850MHz

-20

-30

-40

s | = T ——— ] 867

-60 -100
0.1 1.1 21 3.06
Frequency (GHz)

Figura 4.9: Parametros S de la red de salida

4.2.1. SIMULACION LOAD PULL, CLASE E MODO PARALELO

Una vez conocidos los parametros del transistor y el resto de variables del
amplificador realizaremos una simulaciéon de load-pull. 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), y
representarlo en una carta de Smith. Para ello se usan sintetizadores de
impedancia (HBTUNER), para variar las impedancias de entrada y salida vistas

por el transistor. En este caso se tuvo en cuenta hasta el tercer armonico

El rango que nos interesa especialmente es de 750 MHz a 950 MHz, y
aunqgue se hayan simulado frecuencias fuera de él, mostramos aqui para las mas
importantes (750-850-950MHz). En color magenta podemos ver los contornos
de eficiencia, mientras que en azul los de potencia. Marcados con un circulo

vemos los maximos de ambas variables.
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Utilizando el esquematico que se ha mostrado en la figura anterior los
resultados obtenidos de una simulacion Loadpull al armonico fundamental,
forzando terminaciones en circuito abierto al segundo y tercer arménico, se

muestran en la Fig. 4.10.

LP_Epar_750MHz_Lb750MHz

Sup Max

— Poomg_PORT_1_1_M_D&

LP_Epar_850MHz_Lb850MHz

¥ezom_PORT_1_1_m DB Mt

Sup Max
7524008

p3: Poomp_PORT_1_1_M_|

o1& DCRF_PORT_1- 90
210 Poop_PORT_1_1_M_DS -352.438
P20 DCRF_PORT_1= 94785

p4: Poomg_PORT 1_1_M_D6-375

83774
r 42 2787 Ohm
x-3.11685 Ohm

— Poomp PORT_1_1 .08
LP_Epar 950MHz_ Lb950MHz
B e — Swp Max ¥ Poomn PORT_1_1_0 DB Mt
T.5e4008

— DCRF_PORT 1
[- Bt R

p1:PoOMY_PORT _1_1_M DB =X

D10 Poomg_PORT_1_1_M_D8 - 52435
p21: DCRF_PORT_1 =93.774

Figura 4.10: Representacion de los

contornos de eficienciay potencia

barriendo laimpedancia en la via de RF.

En este primer Loadpull simulamos con la bobina Lb ideal para cada
frecuencia, segun los valores de la Fig. 4.6. Apreciamos que en las 3
simulaciones que las regiones de maxima eficiencia se aproximan mucho entre
si y las curvas de potencia siguen la misma direccion. El punto de impedancia
Optima se encuentra dentro del circulo de maxima eficiencia. Esto favorece que
al hacer uso de un combinador Chireix (se vera mas adelante), la recta de
modulacién de carga se disponga dentro de un amplio rango de alta eficiencia,
asi como una buena excursion en potencia (back-off), aproximadamente 10 dB,

dentro del circulo de maxima eficiencia. También se puede ver que esta centrado
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en una zona de impedancia real, tanto en eficiencia como en potencia, lo que
permite una alta eficiencia para sefiales con gran PAPR, en un buen rango de

frecuencia.

En el siguiente LoadPull tomamos una bobina de polarizacion Lb de valor
fijo, y con ella simulamos a las frecuencias de trabajo. Elegimos el valor de
bobina correspondiente a la frecuencia de 850MHz (Lb_850=4.83nH), por ser la
frecuencia central del rango. Con los loadpull obtenidos realizamos una

superposicion para poder apreciar mejor la comparacion a las 3 frecuencias.

En la Fig. 4.8 se muestra una comparativa de los contornos de eficiencia
solo para 80y 90% (son en los que interesa trabajar), a las frecuencias 750MHz
(Color amarillo), 850MHz (color magenta) y 950MHz (color morado), asi como
sus maximos. La limitaciébn con la que nos encontramos viene dada por la

pequefia regidn en la que coinciden los contornos de las 3 frecuencias.

LP Epar Eff80 Lb850MHz

Swp Max
7.5=+008

83774
r 422787 Ohm
*-3.11685 Ohm

Swp Min
1]

Figura 4.11: Comparativa de las regiones de alta eficiencia (80-90%) para varias
frecuencias (750, 850, 950Mhz)

Con esto vemos que el hecho de no poder variar el valor de la bobina de

polarizacion afecta negativamente cuando nos movemos en frecuencia. Por
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tanto surge la necesidad de introducir de alguna forma un elemento inductivo
gue disminuya su valor al aumentar el de frecuencia, es decir, necesitamos una
red no Foster; con esto podriamos conseguir realizar un excelente amplificador
banda ancha o doble-banda. A priori y después del estudio realizado no se ha
encontrado una solucidn Optima para este problema. La realizacién de circuitos
activos, asi como otros componentes no pasivos, elevarian la complejidad del
circuito e introducen otros problemas derivados del manejo de los niveles de

tension.

4.3. SIMULACION AMPLIFICADOR CLASE E “MODO ORIGINAL”

Visto que el camino estudiado no era el apropiado para una futura
implementacion, decidimos intentar buscar una alternativa viable. Planteamos la
posibilidad de llevar a cabo un estudio similar pero esta vez con una Clase E

modo original (Sokals).

Frequency=stepped(0.7€9,1€9,0.01e9) =~ =~ =~~~ VDD_Eo = Eo_Loadpull:Re(Vcomp(DCVS.V2,0))

Bout=S_pinchoffIm(¥IN(@)) ~ . IDD_Eo = Eo_Loadpull:Re(lcomp(DCVS.V2,0))

----------- - ~ -+ - - Pout_Eo=Eo_Loadpull:|Pcomp(PORT_2,1)|

Class E Original (Sokals) - .~ .. .. . PDC Eo=VDD Eo*IDD Eo

PoutdBm_Eo=10%log10(Pout_Eo)+30

Sopt_Eo=(Zopt_Eo-50)/(Zopt_Eo+sly Eff_Eo=100*Pout_Eo/PDC_Eo

Figura 4.12: Ecuaciones funcionamiento Clase E, Modo Original

Empezamos realizando el esquematico del circuito. En esta ocasion dado
que el fabricante Cree habia mejorado el modelo del transistor CGH35030 para
nuestro simulador, aprovechamos y lo introducimos en el circuito. En la Fig. 4.13
podemos observar dicho modelo, el fabricante ha incluido terminales para la

medida de tensiones intrinsecas del transistor y temperatura.
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CGH35030F_model RE_VA
ID=0Q1

Tbaze=28

Rth=4.8

FORT ﬂ(”l(“f

F=1 Vi Ii T=x

Z=50 Ohm n—g—<]
|>—D—gl— ©  romT
F=2

Z=50 Ohm
2

FORT

Z=50 Oh

Figura 4.13: Modelo del fabricante Cree del transistor CGH35030
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ID=AMP3
%igSlSO%F_model_RtB_VA ° @ HBTUNER2
Z ID=TuL
Thase=25 V_METER I \T/ Mag1=Mf_Eo
Rth=4.8 ID=VM3 Vs +\ Angl=Ff Eo Deg
/ Mag2=1
( @ | Ang2=0 Deg
\7 / Mag3=1
~ Ang3=0 Deg
|_METER Fo=0.75 GHz
PORTL 48 58 6% ID=AMP2 20=50 Ohm
P=1 BIASTEE |_METER Vi Ii Tr _
7=50 Ohm ID=X1 ID=AMP1 \ 1 2
Pwr=31 dBm =N - o | @ N B s
2 RF| 1 ( 2 =
@Dﬁ = e \ : I o
DC NG

— PORT
3:Biasp=p
- B Z=50 Ohm

V_METER | @ ‘ Bi +
. ID=VM1 T / VMETER | @‘ :ﬁ\\//g \/ +\w
ID=V1 N i e - e

I £

Figura 4.14: Esquematico amplificador clase E, Modo Original, con terminaciones ideales

a segundo y tercer armoénico

Ahora podemos realizar los loadpull del amplificador a las diferentes
frecuencias, realizaremos una comparacion de los contornos para todas ellas,

en color magenta se representard la eficiencia y en azul la potencia:
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—Eqn_PoutsBm_Eo_R

€3 Eqn_PoutdBm_Eo__R Max

= g e —EquEfl Fo_R
10420853

X0116165
E Fo_R=&

¥ Ean_Eff_Eo__R M=x

{1.1)
Zopt_Eo_TDDMHz_1D00MHz

Swp Min
0

LP Data Fo 950MHz

Figura 4.15: Representaciones de los
circulos de potenciay eficiencia de salida

barriendo laimpedancia en la via de RF

Swp Min
0

Como se puede apreciar en dicha figura, el punto de impedancia 6ptima
al fundamental, en tanto permite conseguir las condiciones ZDS y ZVS, se
encuentra en los tres casos dentro del circulo de eficiencia 80% y la variacion de
potencia en dicho circulo es algo inferior a 10 dB. Este resultado es algo peor
gue en el caso del Clase E paralelo, aunque sigue manteniéndose dentro de lo
que consideramos aceptable. Otra diferenciacion es que ya no nos encontramos

cerca de la zona de impedancia real.

Ahora si podemos ver que las regiones de maxima eficiencia, para las 3
frecuencias, convergen aproximadamente en la misma zona de la carta, por lo
gue podemos seguir estudiando la posibilidad de incluir este amplificador en una

arquitectura Outphasing.
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4.3.1. ANALISIS DEL AMPLIFICADOR

Empezamos analizando el comportamiento del amplificador, se trata de

un modelo muy bueno que se aproxima bastante al caso real.

— ltime(l_METER AMP2,1)[1,32] (L, mA)

Id Vd Eo Pin_saturacion_Eo_850MHzAP_HB

4000 r - — - 100 [— time(_METER AMP3,1)[1,32] (L, mA)
Pin_saturacion_Eo_850MHzAP_HB
— Vtime(V_METER VM2,1)[1,32] (R, V)
Pin_saturacion_Eo_850MHzAP_HB

— Vtime(V_METER VM3,1){1,32] (R, V)
Pin_saturacion_Eo_850MHz AP_HB

3000

2000

1000

p1: Freq = 0.85 GHz
Pwr=31dBm

p2: Freq = 0.85 GHz
Pwr=31dBm

-2000 -20 p3: Freq = 0.85 GHz
0 05 1 15 2 2.353 ML o

p4: Freq = 0.85 GHz
Time (ns) Pwr = 31 dBm

-1000

Figura 4.16: Formas de onda de tensién (color marrén) y corriente (color azul) de

drenador del amplificador para dos periodos de funcionamiento.

Para el disefio de la red de salida, se ajusta un circuito resonante paralelo
entre el segundo y el tercer armdnico, para conseguir una impedancia cercana
al abierto con una bobina de bajo valor (Lb=2.5 nH), de tal forma que el factor de
calidad del circuito al fundamental sea menor y con ello el comportamiento del
amplificador varie lo menos posible con la frecuencia, indispensable para el
disefio de un amplificador de doble banda, objetivo final. Para aislar de la via de
RF de la via de polarizacion colocamos una bobina y un condensador a masa,
de 120 nH y 15 pF, respectivamente, los cuales presentan una reactancia 6ptima
al fundamental cercano al abierto para la bobina y cercano al corto para el

condensador.
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Figura 4.17: Esquematico de lared de salida amplificador

En la Fig. 4.15, podemos observar las terminaciones ofrecidas por nuestra
red. Vemos que conseguimos unas relativamente buenas terminaciones
proximas al abierto para el segundo y tercer armonico, asi como a la componente

de la diferencia que hemos intentado acercarla lo maximo posible al cortocircuito.

| S_LCLine_Eo
—=8(1,1) . Swp Max
LCsCpLine_Eo 4GHz
To26Hz s
r1.37371 Ohm . ;
x 14.6101 Ohm 0.95 GHz | r 21.8999 Ohm
- / r17.6311 Ohm X X 160.837 Ohm
X 23.7581 Ohm
0.75 GHz
r 23.1064 Ohm
X 9.38544 Ohm
2.55 GHz
r9.45759 Ohm
x-192.724 Ohm

Figura 4.18: Pardmetros S11 de lared de salida

El objetivo del disefio de la red de adaptacion de entrada es optimizar la

potencia necesaria para la conmutacion del transistor, aislando la via de DC de
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la via de RF. Una buena adaptacion de entrada a la frecuencia de trabajo
repercute de forma positiva en la PAE (mejor adaptacion implica una mayor
transferencia de potencia). Esta adaptacién 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 pequefio, se puede utilizar una pequefia linea de
transmision para ajustar el valor de la impedancia, la cual ajustamos mediante la
herramienta tuner, obteniendo a la mejor adaptacion para una longitud de Lin=17

mm.

Se utiliza un condensador de 68 pF en serie con la puerta y una bobina
de 120 nH. Esta bobina de 120 nH, es la bobina de choque para el amplificador
y resuena a la frecuencia de 1 GHz. En la entrada de RF colocamos un

condensador de 68 pF para aislarla de la via de polarizacion.

T 'FH=:IE«_.JH1 e
"'E:'ALPH-""""'
B L

© NET=IZOMHCOM

RORT -

e mipcaE
. i
© Forois et "'__C=E-'.2'pF"'""""'"
| FR=DEZGHZ S T T O=442 5
© T ALPHEA " F=D8 GHz
. CERe G e
TALPH-"

Figura 4.19: Esquematico red de entrada amplificador
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Buscamos ahora el punto de saturacién de nuestro amplificador, el cual
se encuentra en torno a 25 y 26 dBm, para la sefial de 750 y 950 MHz,
respectivamente. Estas potencias son las estimadas cuando empieza a aparecer

corriente en puerta. Queda representado en la Fig. 4.18.

— Re{lcomp(|_METER.AMP1,0))[1 X,T] (L, mA)
Barrido_Pin_Eo_LC Amgitier_Eo A_HB

25 — Re(lcomp(l_METERAMPT,0)}[3X,T] (L, m&)

Ampliifier_Eo AP_HB

p1: Freq=0.75 GHz

20

Vdec=-35V
15 3 p2: Freq =0.95 GHz
Vdec=-35V

10

25 dBm
0.5905 mA

-15 -5 5 15

26 dBm
Power (dBm) 06056 mA

Figura 4.20: Evolucidon de la corriente de DC en puerta frente a la potencia de entrada

4.3.2. AMPLIFICADOR A DOBLE BANDA SIMULTANEA

Dado que el objetivo que buscamos es el disefio de un amplificador de
doble banda simultanea, introducimos en el disefio de nuestro amplificador un
combinador para asi poder afiadir una segunda portadora a otra frecuencia, este
combinador tiene unas pérdidas de 3 dB. La potencia de entrada elegida sera de
24 dBm para ambas sefales. Las tensiones son Vgs= -2.7 (ligeramente por
encima de pinchoff, el objetivo es conseguir una ganancia lo méas plana posible)
Yy Vdd=28V.
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CR950 = (RLI50C-50)/(RLISOC+50)

R950)

/_PI*angle(CR950)

PORT1 1D=C7
P=1

aaaaaa
FQ=0.15 GHz

ALPH=1

Pwr=24 dBm

=

PORTF

2250 Ohm

Freq=0.95 GHz
Pwr=24 dBm

Figura 4.21: Esquematico amplificador clase E modo original en doble banda simultanea

El afadir una segunda portadora varia el comportamiento del circuito por
lo que sera necesario definir unas nuevas ecuaciones que describan el
funcionamiento del amplificador.

Clase E Original 2c

VDD_Eo_2c = Eo_Loadpull_2cRe(Vcomp(DCVS V2,0_0))
IDD_Eo_2c = Eo_Loadpull_2c:Re(lcomp(DCVS.V2,0_0))
Pout_Fo_750_2c = Eo_Loadpull_2c|Pcomp(PORT_2,1_0)
Pout_Eo_950_2c = Eo_Loadpull_2c|Pcomp(PORT_2,0_1)
Pout Eo_fot 2¢ = Pout_Eo 750 2¢ + Pout_ Eo 950 2¢
PoutdBm_Eo_750_2c = 107leg10(Pout_Eo_750_2¢)+30
PoutdBm_Eo_950_2c = 10’log10(Pout_Eo_950_2c)+30
PoutdBm_Fo_tot_2c = 107log10(Pout_Eo_fot_2c)+30
PDC_Eo_2c=VDD_Fo_2cDD_Eo_2c

Eff_Eo_2¢=100"Pout_Eo_tot_2c/PDC_Eo_2c
Figura 4.22: Ecuaciones de funcionamiento para dos portadoras simultaneas

Partimos de la premisa de que para una transmisién simultanea de dos
portadoras, los picos de la sefal resultante toman un valor de 6 dB por encima
de la potencia media de estas. Esto lo deberemos tener en cuenta a la hora de
elegir la potencia de entrada y evitar asi la sobre-saturacion del amplificador, es

decir, la aparicion de corriente en puerta. Con esto queda determinada la
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potencia de entrada elegida en el esquematico de la Fig. 4.17 y posteriores,

donde se utilice doble banda.

4.3.3. ESTUDIO DE LOS EFECTOS DE LA MODULACION DE LA
IMPEDANCIA DE CARGA EN EL AMPLIFICADOR

Puesto que el objetivo final es la integracion del amplificador Clase E
estudiado en un transmisor Outphasing, debemos obtener un andlisis de los
efectos de la modulacion de laimpedancia de carga en dicho amplificador y como

afectan estos a la eficiencia y potencia de salida.

Lo que buscamos es realizar un doble barrido de impedancia para las dos
portadoras y ver hacia donde se dirigen y que sentido. Con esto obtendremos el
rango 6ptimo de impedancia de carga donde maximizar la eficiencia y el control

de potencia.

250
1 88788 onm | E0_750MHz_950MHz

% 34.3191 Ohm Swp Max
250

10
r 20.1049 Ohm
% 44.8975 Ohm

35
r 17.8382 Ohm
X 18.9035 Ohm

35
r 24.0934 Ohm
x 17.397 Ohm

250 10
r5.16301 Ohm r11.0108 Ohm
% 2.09576 Ohm % 2.94943 Ohm

p19: Freq = 0.75 GHz

p20: Freq = 0.95 GHz

Figura 4.23: Trayectorias de modulacién de carga de ambas portadoras

Inicialmente, en una simulacion previa a la de la Fig. 4.23, las trayectorias
de modulacién de carga las encontramos dispuestas sobre la carta en lugares
diferentes, poco solapadas entre si y fuera de las regiones de maxima eficiencia

y potencia. Para corregir esto es necesario colocar una linea de transmision de
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impedancia caracteristica 50 Q, que las traslade al lugar mas éptimo posible.
Con la herramienta tuner variamos la longitud de esta linea y vemos como las
trayectorias dibujadas van rotando y desplazandose hasta que conseguimos
asentarlas en el lugar de la Fig. 4.23 (para mejorar la visualizacion se han
eliminado los contornos de eficiencia y potencia, aunque durante la simulacién
fueron necesarios), la longitud obtenida para este fin es de 128mm, y sera

colocada a la salida del amplificador.

También, como podemos ver en la Fig. 4.23, las trayectorias de
modulacién de carga, siguen sentidos opuestos. Con esto surge un problema ya
que al realizar un barrido de impedancia, nos conviene que los puntos de
impedancia idéntica se encuentren los mas proximos posibles; y la solucién es
conseguir que sigan el mismo sentido. En una implementacioén real de laboratorio
esto se consigue desfasando una sefial respecto a la otra, esta opcion no es
posible mediante una simulacién loadpull, el caso en que nos encontramos (se
podria conseguir introduciendo una linea de transmision que haria rotar la
trayectoria de modulacion pero no es lo Optimo). Por tanto se recurre a la
siguiente forma, que se trata de hacer que mientras una empiece a recorrer la

trayectoria por la parte superior la otra lo haga por la inferior del rango.

CDSSWRT - - -
. VarNamez'!RL?SU". B B P e T P
- Values=stepped(1.99.1) -+ - - - - - o .
. UnitType=None e

© RLTEO=RO RL950=100-RL750 RL950c=RL950

Figura 4.24: Ecuaciones que determinan la magnitud y la fase para un barrido de la

impedancia de carga consiguiendo la misma direccidon en ambas portadoras

Para obtener la representacion de la Fig. 4.25, se realiza un doble barrido

(para 750 y 950MHz) de la impedancia de carga, con ayuda de un sintetizador
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de impedancias (LPTUNER), (utilizando la magnitud y la fase calculadas en la
Fig. 4.24), representamos solo de 1 a 99 Q ya que es donde mejor eficiencia y

respuesta en potencia se obtiene.

Eff Pout DB
70 {0 s = = 45
55.51 —
72
60 207 4167
10
36.31
50 @:> 38.33
10 77.13
40 33.82 | 37.64 | 35
30 31.67
—Re(Eqn(Eff_Eo_DB)) (L)
Doble_Barrido_RL
—Re(Eqn(PoutdBm_Eo_750_DB)) (R)
20 Doble_Barrido_RL 28.33
Re(Eqn(PoutdBm_Eo_950_DB)) (R)
Doble_Barrido_RL
10 25
1 21 41 61 81 929

Figura 4.25: Evolucion de la potencia de salida y eficiencia frente a RL

La eficiencia pico se encuentra cercana al 65%, para transmision de doble
portadora, esta se mantiene por encima del 50% para la mayor parte del barrido
de impedancia simulado. El control de potencia asi como la ganancia para la
seflal de 950 MHz, vemos que es algo inferior como venimos viendo desde

apartados anteriores, en los contornos dibujados por los loadpull.
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CAPITULO YV

Diseno y Estudio del Transmisor Outphasing

A la luz de los resultados del capitulo anterior se llegé a la conclusién de
la viabilidad del disefio de un amplificador Clase E, en modo original para las
frecuencias deseadas con una buena respuesta de potencia y eficiencia, por lo

gue procedemos a integrar dicha topologia en un transmisor Outphasing.

Empezamos llevando a cabo la simulacion del transmisor Outphasing al
completo, con los dos amplificadores y el combinador, para después realizar el

mismo analisis para una transmision de doble banda simultanea.

5.1. DISENO DEL TRANSMISOR OUTPHASING

Inicialmente, para mostrarlo de forma mas clara, se refleja en la Fig. 5.1
un esquematico simplificado del transmisor Outphasing donde sélo apreciamos

las redes de salida de los amplificadores clase E, y el combinador de ambos.

SWPVAR
MUN MUN ID=SWP1
ID=TL3 ID=TL6 SUBCKT VarName="Ouphesing”
WeLe9nm We169mm Ib=s3 Values=stepped(0,360,10)
L=Ladrm L=Uinemm NET="5cH_M" UnitType=None

Figura 5.1: Esquema simplificado de un transmisor Outphasing
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A partir de los resultados anteriores se disefiaron los dos amplificadores
clase E en su forma final, implementando las redes de adaptacién y de
polarizacion. En el siguiente esqueméatico ya hemos integrado los dos
amplificadores y podemos considerar que tenemos completo nuestro transmisor

Outphasing (Fig. 5.2).
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Figura 5.2: Esquematico de un transmisor Outphasing empleando amplificadores clase E

modo original

Los valores de bobina y condensador de nuestro combinador se obtienen
a partir de la simulacién load-pull presentada en el siguiente punto (Fig. 5.3),
donde se estima el valor de reactancia de compensacion necesaria para
conseguir un rango con el mejor control de potencia posible y siempre
manteniendo unos niveles aceptables de eficiencia. Esta simulacion se ha
realizado barriendo la impedancia de drenador, esquematico de la Fig. 5.1. Con
un valor de X = 35 Q se consigue un rango con el mejor control de potencia

posible siempre y cuando manteniendo unos niveles aceptables de eficiencia.

Para que la trayectoria debida al Chireix se aproxime lo maximo posible a
la trayectoria ideal de modulacion de carga, haciendo que esta ultima la corte,

ha sido necesario la colocacion de una linea de transmision de longitud 128mm
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gue ya explicamos cémo obtener en el capitulo anterior, con lo que conseguimos

ir rotando el Chireix hasta la posicion final que podemos ver en la Fig. 5.3.

5.2.1. LOADPULL TRANSMISOR OUTPHASING

Realizamos todas las simulaciones para las frecuencias de 750 y 950
Mhz. Con una potencia de entrada de 24 dBm, Vas=28 V' y Vgs= -2.7V. El desfase
entre ambas ramas se establece mediante el parametro Outphasing, como en el
esquematico, este angulo para una sefial toma valor positivo y para la otra
negativo, con esto lo que se pretende es que el recorrido de las trayectorias

debidas al Chireix sigan el mismo sentido.

Para la representacion de la trayectoria de modulacién de carga ideal,
superpuesta en la figura 5.3, se caracterizd el sistema, sintetizando una
impedancia resistiva en el rango de 1 a 250 Q con ayuda de un sintonizador
(LPTUNER), y ajustando una linea de transmision, colocada entre la salida del
amplificador y la entrada del sintonizador, con el fin de estimar la longitud
eléctrica que trasladase dicho rango de variacibn a una trayectoria de

impedancia 6ptima, vista en drenador, con la mayor eficiencia posible.

De fondo sobre la representacidn se pueden ver los perfiles de eficiencia,

en esta ocasion en azul para 750MHz y en magenta para 950MHz.

Representamos las trayectorias resultantes debidas al Combinador

Chireix en color rojo y verde, en la Fig. 5.3 y 5.4.
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Figura 5.3: Circulos de eficiencia simulados barriendo la impedancia completa de

drenador. Se ha superpuesto la trayectoria ideal de modulacién de carga asi como las
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Figura 5.4: Circulos de potencia simulados barriendo laimpedancia completa de

drenador. Se ha superpuesto la trayectoria ideal de modulacién de carga asi como las

debidas al combinador Chireix
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Siguiendo los resultados se ajustd entonces en simulacion, utilizando la
herramienta tuner, la longitud eléctrica de una linea (de impedancia
caracteristica Zo =50Q) de modo a que transformase una variacion de la
resistencia de carga, RL, en las entradas del combinador Chireix, a una
impedancia vista en drenador al fundamental (del otro lado del sintonizador) tal
que permitiese controlar la potencia manteniendo una eficiencia o mas alta
posible. Esa trayectoria se ha superpuesto también sobre las Fig. 5.3 y 5.4.
Partiendo del punto, correspondiente a la transformacion del valor R. = 50 Q,
dicha trayectoria corta los circulos de potencia entre 45 y 37 dBm con una

eficiencia superior entorno al 75% y con un maximo cercano al 90%.

5.3. TRANSMISOR OUTPHASING EN MODO DUAL-BAND

Dimensionamos ahora el mismo transmisor Outphasing pero esta vez ya
completo y a doble banda simultanea, para portadoras de 750 y 950 Mhz. Para
ello introducimos un combinador a la entrada del circuito para afadir las dos

frecuencias.

Figura 5.5: Esqueméti::o del transmisor Outphasing empleando amplificadores clase E

modo original, en modo Dual-Band
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También ha sido necesario introducir un desfase entre las dos sefiales de
750 y 950MHz, determinado por la variable Des, y como veremos en posteriores
simulaciones, este desfase influye de manera significativa en la potencia y

eficiencia total de nuestro transmisor.

5.3.1. LOADPULL TRANSMISOR OUTPHASING DUAL-BAND

El hecho de afadir dos bandas simultdneas conlleva un cambio de
comportamiento del amplificador y por tanto unos nuevos perfiles de potencia y

eficiencia que deberemos simular y analizar.

LP Data Pout Eo 2¢

Swp Max
360

3r5
r 43.4595 Ohm

x -24.6845 Ohm
Egn_PoutdBm_Eo_tc

41,5926
r&.125944 Ohm
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40
r22.216% Ohm
»* -6.04544 Ohm
Egn_PoutdBm_Eo_tot_2c_ R =40

Swp Min
]

Figura 5.6: Circulos de potencia simulados para una transmisiéon Dual-Band barriendo la
impedancia completa de drenador. Se ha superpuesto la trayectoria ideal de modulacién

de carga asi como las debidas al combinador Chireix
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Figura 5.7: Circulos de eficiencia simulados para una transmision Dual-Band barriendo la
impedancia completa de drenador. Se ha superpuesto la trayectoria ideal de modulacién

de carga asi como las debidas al combinador Chireix

Como podemos observar en las Fig. 5.6 y 5.7, la trayectoria ideal de
modulacién de carga ideal, asi como la trayectoria debida al combinador Chireix,
realiza, una excursion en potencia aproximadamente entre 42 y 37.5 dBm, es
decir con un control de potencia (back-off) de unos 4.5 dB, manteniendo el nivel

de eficiencia por encima del 55%.

La siguiente simulacion 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
eficiencia y la potencia de salida con la variacion del Outphasing. Utilizando la
herramienta tuner, también hemos modificado la variable Des, definida

anteriormente, buscando el maximo de eficiencia y control de potencia.
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En la tabla de la Fig 5.8 se muestran la evolucion de la potencia de salida
y la Eficiencia (Pin = 24dBm) en funcién de dicha variable de fase. El desfase
Optimo necesario entre las dos sefales (Des) toma un valor de -30 grados. Para
un rango de fase de algo mas de 100 grados obtenemos una eficiencia superior

al 50% con un maximo del 61%.
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Figura 5.8: Grafica que muestra la evolucién de la eficienciay la potencia de salida en

funcion de la fase (variable X)
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Como podemos observar, obtenemos un pico de eficiencia cercano al

60%, y por encima del 40% para un control de potencia o backoff de unos 6-7dB.
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CAPITULO VI

Conclusiones y lineas futuras

Al inicio del desarrollo de este proyecto se comenzé estudiando el disefio
de un transmisor Outphasing de gran ancho de banda mediante amplificadores
Clase E Modo Paralelo, siguiendo una linea de investigacion que el grupo tiene
en marcha y que promete grandes expectativas en el futuro. La razén de
perseguir este objetivo fue la bondad de poder trabajar en un gran ancho de
banda sobre una zona de impedancia real en eficiencia y en potencia. Tras varias
pruebas y simulaciones se llegé a la conclusion que la incapacidad de que el
valor de la reactancia de polarizacién disminuyese con la frecuencia (en
condiciones normales este valor aumenta al incrementar la frecuencia), se
desechd este disefio y se persiguié una opcion similar pero con Clase E Original,

lo cual desemboc6 en el disefio de un transmisor de doble banda simultanea.

En este disefio se han empleado transistores HEMT de Nitruro de Galio
de dltima generacion para implementar un amplificador Clase E modo Original
en UHF (750-950MHz). La eficiencia de drenador se ha mantenido superior al
80%, con un back-off de unos 10 dB. Lo que consideramos un buen amplificador
para su posterior integracion en el sistema Outphasing. Cierto es, que con mas
tiempo y dedicacion se podrian haber conseguido mejores prestaciones, pero no
era el objetivo de este proyecto. Con estas caracteristicas se ha plasmado el

comportamiento del amplificador ante una sefial de doble banda simultanea.

Posteriormente se ha ajustado un combinador tipo Chireix para modular
la impedancia de carga de dos amplificadores analogos al implementado
anteriormente en modo Outphasing. Este presentaba un perfil de eficiencia
superior al 55% con una variacién de potencia de unos 4-5 dB, y con pico de

eficiencia de 61%. Con estos valores vemos que la contribucion de una segunda
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portadora de forma simultdnea decrementa las prestaciones del transmisor.
También nos damos cuenta de que obtenemos mejores resultados tanto en

eficiencia como en potencia para la sefial de 750MHz.

Si comparamos estos resultados con otros que se estan obteniendo en el
laboratorio (superiores al 80%) para transmisores de una sola banda, pueden
parecernos que las prestaciones son algo escasas, pero debemos recordar
siempre que se trata de una transmision de doble banda simultanea, sin

precedentes con que realizar comparaciones.

A pesar de que por falta de tiempo, no se haya llegado a realizar la
implementacion del disefio en el laboratorio, si se realizaron una serie de
medidas y pruebas sobre un transmisor Outphasing con amplificadores Clase E,
que el grupo tiene en funcionamiento. Todo esto me ayudo a entender y asentar
las bases para el desarrollo de este proyecto de fin de carrera. Se trata de un

amplificador de gran ancho de banda en que se consiguen transmisiénes de

doble banda a 770 y 960MHz, aunque de forma no simultanea.
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Los resultados y conclusiones del presente documento seréan utilizados

por el grupo para la mejora del disefio y la implementacién de futuros

transmisores doble banda.

Como deciamos antes, no es posible comparar los resultados de este
trabajo con otros, por no existir constancia de ningun Transmisor Outphasing de
doble banda simultanea, pero por realizar alguna comparacion, que siempre es
interesante, existe algun trabajo de amplificadores Doherty de doble banda

simultanea, donde se consiguen eficiencias de aproximadamente el 40%.

Otras lineas de investigacion o futuros proyectos que seria interesante
analizar, seria la mejora de la potencia de salida para la sefial de 950MHz, con
la consiguiente mejora de la linealizacién; el estudio del comportamiento del
transmisor ante sefiales reales y para finalizar la implementacion de este

transmisor en el laboratorio, con su respectivo banco de pruebas.
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