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POTENCIA.

Resumen aprobado por:

Dr. J. Apolinar Reynoso Hernandez
Director de Tesis

En la busqueda de alta eficiencia en los amplificadores de RF y microondas se ha
encontrado que los amplificadores conmutados clase E son una opcion muy prometedora
ya que la eficiencia demostrada en bajas frecuencias alcanza niveles mayores al 95%, de
aqui el interés para aplicarlo en altas frecuencias. Actualmente existen métodos de disefio
que modelan el transistor del amplificador clase E como un interruptor ideal. Esto provoca
que existan diferencias importantes entre la simulacion y los resultados experimentales.

El objetivo principal de esta tesis es presentar el disefio e instrumentacion de
amplificadores clase E en 800 MHz aplicando las teorias desarrolladas por J. R. Loo Yau
en el grupo de microondas del CICESE vy las técnicas de modelado no lineal de transistores
para aminorar dichas discrepancias entre las simulaciones y los resultados medidos.

En este trabajo de tesis se disefiaron, simularon e implementaron dos amplificadores clase
E en 800 MHz. Uno de ellos nos permiti6 verificar la teoria de J. R. Loo Yau y en el otro se
aplicaron las teorias de Mader con fines de comparacion. Los resultados indican que
utilizando la teoria de J. R. Loo (que considera los elementos parasitos del transistor en el
disefio del amplificador) es posible obtener una mejor aproximacién a la red de carga
Optima para obtener alta eficiencia. Por otro lado, gracias a que se utiliza el modelado no
lineal del transistor es posible predecir con mayor exactitud el comportamiento del
amplificador. Ademas, es posible conocer desde el momento de la simulacion los valores
de la ganancia, la potencia de entrada requerida para conmutar el transistor y la eficiencia
de potencia agregada (PAE), lo cual es imposible cuando se modela el transistor como un
interruptor ideal. Entonces, una parte crucial en el desarrollo de amplificadores clase E es
la caracterizacion y el modelado del transistor. En este trabajo se presenta un método para
el disefio de las bases de prueba para transistores empaquetados de mediana potencia,
resaltando la forma de realizar un disefio térmico adecuado.

Palabras clave: Amplificadores clase E, alta eficiencia, transistores de mediana potencia,
kits de calibracion y base de pruebas, modelado no lineal.



ABSTRACT of the thesis presented by Hugo Ascencio Ramirez as a partial requirement
to obtain the MASTER OF SCIENCE degree in ELECTRONICS AND
TELECOMMUNICATIONS with mayor in high frequencies. Ensenada, Baja California,
Mexico. Enero del 2006.

DESIGN AND IMPLEMENTATION OF CLASS E AMPLIFIERS USING NON
LINEAR MODELS FOR POWER TRANSISTORS

In the quest of efficiency in RF/microwave amplifiers has been found that switched class E
amplifiers are a promising option because of their high efficiency in low frequency rage
(100% in theory). Therefore, the class E amplifier is being studied for high frequency
applications. Nowadays, there are some design methodologies that use an ideal switch to
model the transistor in a class E amplifier. However, the accuracy and usefulness to predict
the performance of the amplifiers, using a switch as a transistor, is very poor.

The objective of this work is to present the design and implementation of class E amplifiers
at 800 MHz using the theories developed by J. R. Loo Yau, in the microwave group at
CICESE, and the non linear modeling techniques for power transistors.

In this work, two class E amplifiers at 800 MHz were designed, simulated and
implemented. One of these amplifiers was used to verify the theory developed by J. R. Loo
Yau and the other one was designed applying the theory of Mader for comparison
purposes. The results indicate that when using Loo’s theory (which considers the parasitic
elements of the output port in the transistor) is possible to obtain a better approximation of
the optimum value of the load network to reach high efficiency. In the other hand, the non
linear model of the transistor is capable to predict the value of the gain, the input power
needed to switch the transistor, and the power added efficiency (PAE), which is impossible
when the transistor is modeled like an ideal switch.

A crucial part in the development process of class E power amplifiers is the
characterization and modeling of the transistor. In this work, a methodology to design test
fixtures for packaged medium power transistors is presented as well as the thermal design
involved in this process.

Keywords: Class E Amplifiers, High Efficiency, medium power transistors, calibration
kits, test fixtures, non linear modeling.



Dedicatoria

A mis padres:
Maria de Jesus y Margarito
Quienes han sido reflejo del amor de Dios y el apoyo incondicional en todos los aspectos
de mi vida, ademas de ser la inspiracion para buscar y completar mis metas con su ejemplo.

Que Dios los bendiga.

A mis hermanos
Angel y Noé
Regalos del cielo que han permitido entender, disfrutar, vivir y valorar la vida desde

diferentes aspectos. Dios les bendiga.

A mi madrina
Cristy
Quien ha estado presente en el camino que he seguido, ademas de su apoyo y ejemplo para

continuar superandome. Que Dios te bendiga.



Agradecimientos

Gracias a Dios que me ha permitido llegar a finalizar una etapa muy importante en mi
preparacion y a el lograr una meta importante en la vida. Y que en el proceso de lograrlo

me permitio conocer ha tantas personas valiosas que sin ellas hubiese sido imposible.

A mis padres: Maria de Jesus y Margarito; a mis hermanos: Angel y Noé y a mi madrina
(Cristy),; a todos ellos gracias por su apoyo incondicional, sus consejos, ejemplo. A Pao,
mi cuniada, por el apoyo que me ha brindado teniendo paciencia para aguantarme tantos
dias de visita y a mis sobrinos Sebastian, Emiliano y Lucas por brindarme su alegria y

carino incondicional. Los quiero a todos y Dios los bendiga.

Le agradezco al director de tesis Dr. J. Apolinar Reynoso por darme la oportunidad de
trabajar en esta area de las microondas y a J. R Loo Yau (sensei) por el apoyo y paciencia

durante el desarrollo de este trabajo.

Al comité de tesis por su valiosa ayuda y participacion en la solucion de los problemas que
se fueron presentando y por inculcarme a buscar nuevos horizontes teniendo en cuenta

diferentes aspectos de la vida.

Y a los tan valiosos amigos y comparieros: Loo, Adan, Nestor, Caro, Ana, Damidan, los
TJ’s: Daniel y Luis, Bere, Brenda, Gonzalo, Rafa, Paul, Aron, Karen, Dario, Diana,

Hermes, Sergio, Jorge, Eleazar, Lore, Erika, Xico, Juan, Felipe, Lenin que me permitieron



ser parte de sus vidas y de sus actividades, alegrias, tristezas, retos, etc. y con ello permitir
que mi estancia en la maestria fuera mas completa y desarrollara aspectos como el
humano, el espiritual y el social;, ademas del intelectual que tanto énfasis tiene en esta

etapa.

A todos y cada uno de mis profesores por transmitirme el conocimiento necesario para

llevar a cabo la maestria y mas aun aprender de sus actitudes de vida y vivencias.

También quiero agradecer a Don René, al profesor Chavez y a Isis por su valiosa ayuda y
tutoria en la construccion de los amplificadores, a Don Raul y Gabriel por su apoyo en el

taller y sus valiosas ideas en la implementacion de disipadores y otros artefactos.

Ademas, gracias: Rosy y tus comparieras secretarias por la paciencia y dedicacion al
alumnado. Y como poder olvidar a Lupita Morales y Cecilia Gonzdlez por su apoyo en las
busquedas bibliogrdficas y su atencion en biblioteca necesarias para completar una buena
tesis.

Agradezco al CICESE, al CONACYT y a México por su apoyo economico y brindarme la

oportunidad de seguir adelante con mis metas. México: creo en ti...



CONTENIDO pagina

CAPITULO I INTRODUCCION .....ouimermrenmscnssinssssnssessssessssessssessssssssssssssssssssssssssasess 1
CAPITULOII  AMPLIFICADORES DE POTENCIA ........oeveueererneresreresensesssessene 5
ILT  INErOAUCCION .....eiiiieiieciie ettt ettt ettt et e et e s e et eesabeenbeessseenseas 5
II.2  Fundamentos de los amplificadores de potencia ..........ccceeevveeerieeenieeecieeeeeeene, 7
IL3  Larecta d€ CAIZa...cccciiiiieiieeiiieiie ettt ettt ettt et e s eb e et e st e ebeeenseenseas 8
T4 EfICIENCIA oueiitiiiie ettt et sttt 9
I.5  Factor de utilizacion del transiStor..........c.eerueeeiieriieniieriie e e 9
IL6  Amplificadores Clase A........ccceiiiiiiiiiieeieee et 10
IL7  Amplificadores clase AB.........cccooiiiiiiiiiiieiieeeeee e 12
II.8  Amplificadores clase E ........cccovioiiiiiiiieeieee et 13
CAPITULO III AMPLIFICADORES CLASE E......ceevuevueruesresressessessessessesssssessense 15
ITLT  INErOAUCCION ...ttt sttt st 15
III.2  Amplificadores de potencia clase E...........cccooiieiiiiiiiiiiniiieceeeeee 16
II1.2.1  Topologia y funcionamiento del amplificador clase E ...........cccceevvrevinnnnnnn. 17
II1.2.3  Condiciones 6ptimas de funcionamiento...........cccueeeveeriieeiiienieerieenieeieeeeenne 20
II1.2.4  Anélisis del amplificador clase E...........ccccovveeiiiiiiiiicieeeeeeee e 22
II1.2.5  Calculo de los pardmetros de la red de carga...........cccoevvevciienieeciienieciiee, 24
III.3  Evaluacién de la sensibilidad del amplificador ............cccveeviieieiieicieieieeee, 34
III1.3.1  Sensibilidad a las variaciones de la resistencia de carga............ccceeveeveennnnne. 35
II1.3.2  Sensibilidad a variaciones en la frecuencia ...........cocceeveeiiieiieniienicnieeee 38
II1.3.3  Sensibilidad a cambios en la capacitancia en derivacion .............cccceeeeveennnnne. 40
II1.3.4  Sensibilidad a variaciones en el ciclo de trabajo ..........ccccceeevvieicieeecieeeien, 41
II1.4 Limitaciones del andliSis PropuEStO........cceevvierieeriierieeieeniieeieerie et seee e e 42
ITLS  CONCIUSIONES ....ccuuiiiuiiiiiieiieite ettt ettt sttt st e b e 47
CAPITULOIV KIT DE CALIBRACION Y BASE DE PRUEBAS........cccevvuereunnene 49
IVID  INErOAUCCION ...ttt ettt et e etbe e eataeeennreeennaee e 49
IV.2  CalibraCion.......ccccuiiiiiiicciie ettt ettt e eb e e e aaeeesaeeesbeeesaeesasaeenns 50
IV.2.1  Técnicas de CalibraCiOn............cccueeruieriieriieiieeiieeieereesiee e eseee e ssaeeaeeeee e 51
IV.2.1.1 Técnica de calibracion TAR .......c.ccooviieiiiiiiieecee e 52
IvV.2.1.1.1 Disefio de los estandares de calibracion TAR ........c.ccceeeiiiiiieiienieein, 53
IV.3 Base de Pruebas .....c.eoiiieiieiiieiiee ettt st 59
IV.3.1  Disefio de la base de pruebas.........cceccveevuieriieiieiieeieeie e 60
IV.3.2  Verificacion de las bases de prueba..........ccccoceviiiiiiininiiniiniiicccee 62
IV.4 TImplicaciones térmicas en el disefio de la base de pruebas ...........cccceeveeviennnnne. 65
IV.A.1  CONAUCCION ...ttt ettt e et e b e e taeeesaeeeabeeeseeesnraeenes 65
IVi4A.2  CONVECCION ..euiiiiiiiiieiieeieete ettt sttt et et 67
IV.4.3  Resistencia térmica de los materiales ...........cccveeeeviieeiiiieiiie e 68
IV.4.4  Correccion del efecto de calentamiento...........ceeeveeeveerieeiiienieenieenie e 70
IV.4.5  Explicacion del fendmeno térmico en la base de pruebas ..........cccoceeeeeennnnee. 73
IV.4.5.1  Rutas de escape del calor en la base de pruebas............cceeveeviierieeriennnnne. 74
1IV.4.5.2 Calculo de la Ry, del substrato Con “vias™ ......cceeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeeennn 76

IV.4.5.3  Calculo de la resistencia térmica del disipador..........c.cccvevveeiiienieeciiennnnne. 79



CONTENIDO (continuacion) pagina

IV.4.5.3  Efectos de aplicar conveccion forzada de aire...........coecveevveeiienieeiiennnnne. 79
IV.4.6  Disipacion total de potencia y resistencia de empaquetado..........cceeeeuveeenneenne. 80
IV.4.7  Técnica de calibracion TRLM........cceeoiiiiiiiiiieiieie e 82
IV.4.8  CONCIUSIONES .....oouiiiiiiiiieiie ettt et sttt st ebe e 86
CAPITULO V MODELADO NO LINEAL ....cuovevueereeressessesssessessessessessessessessessasssesssss 87
Vil INErOAUCCION ...ttt st st 87
V.1.1 Importancia del modelado ..........cceeeiieiiiiiiieiie e 88
V.2 Modelado de transSiStOres ........cecueeruieriieniieeieeniee ettt sttt st 89
V.21 Elementos del MOdelo..........coveviiiiiiiiiiiiieiicicceeeeeeete e 90
V.3 Extraccion de los elementos del modelo............cocueeiiiiiiiiiiiiiiiiiiiiicee 91
Vil Extraccion de las resistencias e inductancias parasitas...........cocceeeeveereeeeneenen. 92
V.32 Extraccion de las capacitancias parasitas.......c.ceceeeecveeeecueeenieeenveessveeseneeeennes 94
V.33 Extraccion de 1os elementos iNtrinSeCos ..........eeeveerieeeieeniienieeniieeieeieeereenees 96
V34 Modelado no lineal de la corriente Iys (Vgs, Vi) «oveovervenininiiiiiiiiiciciicee. 98
V.4 Verificacion del modelo...........ooeiviiiiiiiiiiiienieiiieeee e 102
V.5 CONCIUSIONES ..ottt ettt ettt ettt et et e st eeeeas 107
CAPITULO VI  DISENO, SIMULACION E IMPLEMENTACION DE
AMPLIFICADORES CLASE E EN 800 MHZ .......uccoviiniinnninsicnsnnssnssssssssssssssssssssas 108
VL1 INtrOAUCCION ...oviiniiiiiiiiieieeecee ettt sttt 108
V1.2 Efectos de los elementos parasitos del transistor en los amplificadores clase E 109
VL3 Introduccion a los elementos distribuidos con microcinta..............ccceeeuveennennee. 114
V1.4 Teoria clasica de amplificadores clase E con microcinta..........ccceeeveeeenveenneen. 115
VI1.4.1  Diseno del amplificador utilizando la teoria de Mader y Popovic [1995].... 118
V14.1.1 Disefio de la red de adaptacion de entrada (RAE).......ccocveeviieeeieeenienee, 118
VI.4.1.2  Disefio de la red de carga con la teoria de Mader y Popovic [1995]......... 123
VI1.4.1.2  Implementacion del amplificador..........cccceevvieriieiiienieeiieiecieeeeeeee. 129
VI.4.1.3  Resultados de la simulacion y caracterizacion del amplificador............... 130
VL5 Metodologia utilizada por J. R. LOO YaU.....c.ccccevviieriiiiiiiiciieieeieeee e 134
VIL.5.1  Disefio del amplificador con la teoria de J.R. Loo Yau.......ccccccoeeeniennennee. 135
VI.5.1.1  Disefio de lared de carga........cccocveveieiiieriieiieieeieeeiie et 136
VI.5.2  Resultados de la simulacion del amplificador ...........ccccooeeiiniiniincncnnnnne. 137
VI1.5.3  Caracterizacion del amplificador...........cccueevieiiiiniieiiirieceeeeeeee e, 141
VL.5.3.1  Amplificador @ 750 MHZ.......cccccociiiiiiiniiiiiecceceeeeeeee 145
VIO CONCIUSIONES .....eouiiiiiiiiiiieieeieee ettt ettt st 147
CAPITULO VL coueunieninncinnennnsessascssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssssss 148
VIIL.1 CONCIUSIONES ...ttt ettt e 148
VIIL.2 APOTTACTONES ...ttt sttt ettt et et et et eat e sttt sbe e bt estesaeenbeensesanens 150
VIL.3 CONTEIENICIAS ...ttt et 150
VIL.4 RecoOmMENdaCIONES ........ccocuiiiiiiieciiieeeeeee e e e 151
L ) ) 1 1 1 153
Apéndice A PARAMETROS DE DISPERSION .......coeoervererernenenerensesasessesensesees 158

Apéndice B HOJAS TECNICAS ....ooveererrenrssnessessssessssssessssessssssessessassssssessessessans 159



CONTENIDO (continuacion) pagina

Apéndice C TECNICA PARA IMPLEMENTAR PCB.........uooeverreereereenesessssssessesses 160
C.1  Técnicas utilizadas en la implementacion del amplificador...........c.cceeveeennennn. 164
C.2  Grabado de la mascarilla sobre el substrato...........cccceeeeeeiienieriiienieeieeie e 164
C2.1 Preparacion del SUDSTIato .........ceecvieeiiieeiieciie e 164
C22 Preparacion del drea de trabajo.........c.oecveeeieeiiieniieiieecee e 165
C2.3 Colocacion del “photo-TESISt”........cevuiieriieeiiie et eaee e eaee e 165
C2.4 REVEIAAOT ...t 166
C2.5 Decapado del CODIE.......ooiiiiiiiieeiieceeee e 167

Apéndice D DISENO DE LINEAS CON TECNOLOGIA DE MICROCINTA....... 168

D.1  Disefio de las lineas con tecnologia de microcinta ...........cccccveeeeveeerieeesnveennnnn. 168



iNDICE DE FIGURAS pagina

Figura 1. Diagrama de bloques de un amplificador............ccceeviieriiiiiieniieiieieeeee e, 6
Figura 2. Curva I(V) de un transistor de potencia (MESFET) .......cccccooeviiiiiiiiieiiieeiieee, 7
Figura 3. Comportamiento cuasi-lineal de la corriente en un MESFET. .........c..ccccceeenen. 10
Figura 4. Topologia del amplificador clase A. .......ccccvieviiieeciiieiieeeiee et 11
Figura 5. Recta de carga para un clase AB 6, ® 180 . .....c.ccooviiininininiiiciciciccece 13
Figura 6. Topologia del circuito clase E.........ccoooiiiiiiiiiiiiiieecececeee e 17
Figura 7.Circuito equivalente cuando el conmutador estd abierto..........c.cceccveeeeveeecnreennnenn. 18
Figura 8. Circuito equivalente cuando el conmutador estd cerrado..........cccceevvevverieeiennnene 19
Figura 9. Formas de onda optimas del potencial y de corriente de drenador. ..................... 20
Figura 10. Formas de onda con la red de carga mal sintonizada...........c.cccecevvierienenniennnene. 22
Figura 11. Circuito equivalente utilizado para el analisis...........ccceeevveeeriiieerciieeniee e, 23
Figura 12. Sintesis de la red de un A. de P. clase E @ 800 MHz..........c.cccocevvviniinennnnnne. 33
Figura 13. Formas de onda del potencial y la corriente de drenador...........ccceeeveevnneennnenn. 34
Figura 14. Interfaz para el analisis de sensibilidad...........cccoceeviniininiininicee 34
Figura 15. Simulacién del potencial y de la corriente picos en el drenador....................... 36
Figura 16. Simulacion de la potencia de DC, y de salida en funcién de R.............c..c....... 36
Figura 17. Simulacién de la eficiencia en funcion de la resistencia de carga...................... 37
Figura 18. Simulacion de las formas de onda para R =13 Q.....cocooiiiiiiininiiniiiiiee 38
Figura 19. Simulacién de la eficiencia vs. frecuencia ..........ccceeeevveeeciieencieeesiee e 39
Figura 20. Simulacion de Pgc y Py vs. frecuencia. .........cocceeveeiiieiieniieiecieeeeeeeee e 40
Figura 21. Simulacion de 1a eficiencia VS Cq ...ievviieeiieeeiieecieeciee et 41
Figura 22. Simulacion de PAC y Py VS Cq cevvieiiieiieiieciee et 41
Figura 23. Eficiencia en funcion del angulo en apagado. .........ccceeeeiieeeiieeiiieecieeeiee e 42
Figura 24. Simulacion del potencial y corriente con Q=11 y Q=500 para D=90%............ 44
Figura 25. Simulacion del potencial y corriente con Q=11 y Q=500 con D=50%.............. 45
Figura 26. Simulacion del potencial y corriente con Q=20 y Q=500 con D=10%............. 45
Figura 27. Kit TAR implementado €n CAD.........cccceeviieiiiiiiiieiiieieecee e 54
Figura 28. a) y b) Simulacion electromagnética en Momentum del “ Thru” y c) del “Short”
..................................................................................................................................... 55
Figura 29. Fotografia del kit TAR construido ...........coceeiiiiiieiiiieiieeciece e 56
Figura 30. Base de pruebas util en la caracterizacion de dispositivos no insertables.......... 59
Figura 31. Base de Pruebas implementada en CAD ........c.cccoceiviiiiiniiiiniiniieceeeee 61
Figura 32. Fotografia de la base de pruebas para medir el NEC651R479A............c.c.cc...... 62
Figura 33. Pardmetros S del transistor NEC651R479A medidos en la base de pruebas..... 63
Figura 34. Base de pruebas enfriada con ventilador y disipador............ccceeevveviieeiieniennnnn. 64
Figura 35. Base de pruebas con diSipador ..........c.eoviieiieiiiiiiieiieeieeee e 64
Figura 36. a) Conduccion de calor a través placas en contacto; b) Circuito equivalente .... 68
Figura 37. Vista del plano inferior del transiStor...........coocueeveeriiieiieniierieeie e 70
Figura 38. Fotografia de las bases de pruebas para el transistor NEC651R479A ............... 71
Figura 39. Pardmetros S medidos del transistor NEC651R479A sobre diferentes bases de
PIUCDAS ...ttt et s e ettt e et e e et e e e tteeetbeeetaeeennneeenbaeennreeenns 72



INDICE DE FIGURAS (continuacién) pagina

Figura 41. Representacion de los efectos térmicos en la base de pruebas...........ccceeuenneene. 75
Figura 42. a) Vista superior del substrato y via; b) corte transversal del substrato y via; c)
CITCUILO EQUIVALEIITE ... eeiiieiieeiie ettt ettt ettt ete e b e seseeneas 76
Figura 43. Disipacion total de potencia en funcion de la temperatura T........cccvvevveeennnenn. 81
Figura 44. Kit de calibracion TRLm disefiado con CAD .......ccccooiiviiiiiiieniniiicnceiene 83
Figura 45. Fotografia del KIT de calibracion TRLm construido..........ccceeeeveeeeveencnreennnenn. 84
Figura 46. Pardmetros S del transistor NEC651R479A calibrados con TRLm Vds =3.5V,
Ids = 50mA. Utilizando la base 2 de la figura 38. .......ccooveeeciieriiieee e 85
Figura 47. Estructura de un transistor PHEMT ..........cccoooiiiiiiiiiiiieeeeeeee e 90
Figura 48. Circuito eléctrico equivalente para modelar el transistor PHEMT .................... 90
Figura 49. Configuracion para medir las resistencias e inductancias extrinsecas............... 93
Figura 50. Topologia para realizar la extraccion de las capacitancias extrinsecas.............. 95
Figura 51. Topologia para realizar la extraccion de los elementos intrinsecos................... 96
Figura 52. Medicion de la caracteristica I(V) en régimen estatico y dindmico................. 101
Figura 53. Curvas (V) del transistor NEC651R479A.( 0-0-0) Medidas y( ----) Simuladas
................................................................................................................................... 101
Figura 54. Esquema utilizado en ADS para la simulacion de pardmetros S ..................... 102
Figura 55. Pardmetros S medidos (-[/-[)-) y simulados (---) Vg=-0.9V y V4= 2.7V del
transistor NECOSTRATOA ....c.ooiiiieeeeee et 103
Figura 56. Banco de mediciones de AM-AM.........cccoviiiiiiiiiiiecie et 105
Figura 57. Esquema para la simulacion de la distorsion AM-AM. .......ccccocvevvrnenienennne. 105
Figura 58. Medicion (---) y simulacion (-0-0-0-) de la distorsion AM-AM con una
frecuencia de 800 MHz, Vgs=-1V y Vds =2.7V (NEC651R479A). ....ccceeevvvvrvennne 106

Figura 59.Esquematico para simular el amplificador clase E con una fuente de corriente 110
Figura 60. Potencial y corriente de drenador (transistor como una fuente de corriente)... 111
Figura 61. Potencial y corriente de drenador (modelando con un circuito equivalente)... 112

Figura 62. Microcinta sobre un substrato dieléctrico ...........cceveiriiiiniiniieniiniieieeieeee, 114
Figura 63. Circuito clase E con lineas de transmision............cccceeeeveerueeeiieneencieeneeeneennen. 117
Figura 64. Disefio de la RAE. Acoplando la impedancia de fuente con Zj ..................... 121
Figura 65. RAE sintetizada utilizando el programa ADS de Agilent..........c..cccoeevveennennnen. 122
Figura 66. Simulacion de los pardmetros S de la RAE, f, =800MHz ..........cccocevienenee. 123
Figura 67. Disefo final de [a RAE.........ccooiiiiiiieiece e 123
Figura 68. Redes de carga del amplificador a 800 MHz con la teoria de Mader. Con
elementos concentrados (cuadros) y con elementos distribuidos (circulos).............. 125
Figura 69. Impedancia de la red de carga del amplificador a 800 MHz (Mader).Con
elementos concentrados (cuadros) y con elementos distribuidos (circulos).............. 125
Figura 70. Topologia del circuito para simular el amplificador clase E (Mader).............. 127
Figura 71. Disefo de la red de carga del amplificador a 800 MHz...........ccceecvveriennnennen. 128
Figura 72. Diagrama completo del amplificador clase E a 800 MHz (Mader) ................. 129
Figura 73. Fotografia del amplificador utilizando la teoria de Mader............ccceeeennnee. 129

Figura 74. a) Eficiencia de drenador y b) PAE. Medicion con P, =8.4 dBm (tridngulos),
Peni=9.4 dBm (cuadros), Pey=10.4 dBm (circulos); simulacion (linea continua). ..... 131



INDICE DE FIGURAS (continuacién) pagina

Figura 75. a) Potencia de salida y b) ganancia. Medicion con Pe,=8.4 dBm (tridngulos),
Peni=9.4 dBm (cuadros), Pe,=10.4 dBm (circulos); simulacion (linea continua). ..... 132

Figura 76. Eficiencia, PAE, potencia de salida, ganancia e I4. en funcién de Vd con una
sefial de entrada a 750 MHz. (---) Simulaciones con conmutador. Medicion con
Peni=8.4 dBm (triangulos), P¢,=9.4 dBm (cuadros), Pe,=10.4 dBm (circulos);

simulacion (1in€a CONTINUA)........c.ueeevuieeiiieesiie et e et e e e ereeesaeeeereeeaaeeeaeeeeans 133
Figura 77. Red de carga y RAE para un amplificador clase E a 800 MHz. ...................... 136
Figura 78. Amplificador clase E a 800 MHz utilizando el método de J. R. Loo Yau....... 137
Figura 79. Esquema para simular el amplificador utilizando modelado ..............cc.c....... 137

Figura 80. Simulacién de las formas de onda de corriente y potencial en el drenador ..... 138
Figura 81. a) Diagrama simplificado del transistor, b) Formas de onda de potencial y c)

COTTIENtE INLEINAS Y EXLEINIAS ..eeeeuviieiiieeriiieesteeeiereeestreeesseeesseeessseeessaeeessseeensseesssseennnes 140
Figura 82. Recta de carga del amplificador clase E..........ccoocoeviiiiiiniiniiiicceeieeeeee, 140
Figura 83. Eficiencia de drenador (800 MHz y Peye = 10.4dBm) .eevveeeiieeiieee 141
Figura 84. PAE (800 MHZ y Pepe = 10.4dBm) ..o 142
Figura 85. Potencia de salida (800 MHz y Pepe = 10.4dBm)...ccceeveieiiieeiieceeceeeee 143
Figura 86. Ganancia (800 MHZ y Pept = 10.4dBm) ..covviiiiiiiiiieiiceeeeceeee e 143
Figura 87. Corriente consumida por el amplificador (800 MHz y P, = 10.4dBm) ......... 144

Figura 88. Simulaciones y mediciones de la eficiencia, PAE, potencia de salida, ganancias
y corriente de DC con una sefial de entrada a 750MHz con 10.4dBm. ..................... 146



INDICE DE TABLAS pagina

Tabla I. Expresiones para el célculo de los pardmetros de los amplificadores clase E. ...... 33
Tabla II. Valores aproximados del coeficiente de transferencia de calor por conveccion .. 68
Tabla III. Elementos extrinsecos obtenidos con mediciones en régimen dindmico............ 94
Tabla IV. Capacitancias extrinsecas obtenidas con mediciones en inversa .............c.o........ 95
Tabla V. Elementos intrinsecos obtenidos para el punto Ve=-1Vy Vg=2.7V......c........ 98

Tabla VI. Parametros del amplificador clase E (sin incluir los parésitos del transistor)... 111
Tabla VII. Parametros del amplificador (incluyendo los elementos parasitos del transistor)

................................................................................................................................... 113
Tabla VIII. Resultados de la simulacién de un amplificador a 1.9 GHz ........................... 113
Tabla IX. Resultados del desempefio del amplificador clase E utilizando la teoria de Mader

................................................................................................................................... 124
Tabla X. Simulacién del amplificador clase E utilizando la teoria de Mader ................... 128

Tabla XI. Resultados de la simulacion del amplificador utilizando modelado. ................ 138



CAPITULOI INTRODUCCION

En los ultimos afios el desarrollo de la tecnologia aplicable a los sistemas de
comunicaciones, ha avanzado a pasos agigantados permitiendo la implementacion de
sistemas muy complejos en pequeiios espacios, especialmente en el d&mbito digital. Con
tales avances se pueden obtener dispositivos mas portatiles capaces de ofrecer servicios
mas sofisticados, tales como la transmision de voz y video digital en tiempo real utilizando

interfaces inalambricas.

La reduccion en las dimensiones de dichos sistemas no solo depende del grado de
integracion en la parte digital, sino que también incluye la fuente de energia (como la
bateria en sistemas portatiles) y los circuitos encargados de la transmision de la
informacion, especialmente los amplificadores de potencia, que en determinado momento
podrian requerir de un disipador, como es el caso de los amplificadores en las estaciones

base de los sistemas de comunicacion satelital, redes de celulares, etc.

La miniaturizacion, en el caso de los sistemas portatiles con baterias, podria llevarse
a cabo por razones obvias, utilizando baterias pequefias; sin embargo esto implica que la
cantidad de energia disponible de la bateria se reduzca de una manera inconveniente para
determinadas aplicaciones. Por lo tanto, para utilizar baterias pequenas seria necesario que

los circuitos que hicieran uso de dicha fuente de energia lo hagan eficientemente.

En los sistemas de comunicacion inaldmbrica que incluyen etapas digitales y

analdgicas se ha logrado que la primera de ellas utilice eficientemente la energia, siendo la



etapa analdgica la que tiene una pobre eficiencia, especialmente la etapa de los

amplificadores de potencia.

En el ambito de las altas frecuencias es comin que se presenten este tipo de
problemas, por lo que se han realizado grandes esfuerzos para desarrollar técnicas que
permitan la amplificacién de la sefial en altas frecuencias y que ademas sean sistemas
eficientes. Las técnicas aplicadas a este tipo de amplificadores se han distinguido como
clases, de tal manera que podemos referirnos a ellos como: amplificadores clases A, B, AB
C, D, E, F, FG, etc. La clase A es la que presenta mejor linealidad, pero sufre de bajas
eficiencias, tedricamente 50% como maximo. Las otras clases de amplificadores
normalmente aumentan la eficiencia sacrificando otros aspectos, especialmente Ia

linealidad del amplificador.

En este trabajo de tesis se estudian las caracteristicas del amplificador clase E que
trabaja en régimen conmutado y pude presentar una eficiencia tedrica de 100%, sin
embargo, también es altamente no lineal. Para el analisis de dichos amplificadores se
estudia la teoria clasica desarrollada por Nathan O. Sokal y Alan D. Sokal quienes fueron
los que introdujeron esta clase de amplificadores en 1975, y de Raab en 1977 que realiza
un analisis muy adecuado para explicar el funcionamiento de amplificador. Esta teoria fue
desarrollada bajo suposiciones ideales que son adecuadas para bajas frecuencias (en
intervalos de pocos MHz). Ademas, resalta la importancia de la impedancia de la red de

carga del amplificador para obtener alta eficiencia.



Los amplificadores clase E han despertado gran interés en las altas frecuencias por
su alta eficiencia. Esto trajo consigo una reevaluacion de las condiciones de idealidad bajo
la cuales se basaron los primeros analisis de esta clase de amplificadores. Uno de los
mayores problemas es que el dispositivo activo del amplificador esta lejos de comportarse

como un interruptor ideal, sobre todo en altas frecuencias.

Para que la topologia del amplificador clase E pueda trabajar a mayores frecuencias
se han considerando nuevas aproximaciones; como la teoria de Mader desarrollada en 1995
que cambia el enfoque considerando la capacitancia interna del transistor en los calculos,
sin embargo, aun utiliza el modelo del conmutador ideal para aproximarse al valor de la

impedancia de carga optima.

En el CICESE (Centro de Investigacion Cientifica y de Educacion Superior de
Ensenada) se han desarrollado nuevos métodos para obtener el valor de la impedancia de
carga del amplificador, considerando algunos elementos del circuito equivalente que se

utilizan en el modelado no lineal del transistor.

El objetivo de este trabajo de investigacion es la implementacion fisica de un
amplificador de potencia clase E con la finalidad de comprobar los nuevos resultados
teoricos que se han generado en el grupo de microondas del CICESE referentes al disefio

de amplificadores clase E.

El capitulo II trata los conceptos basicos de los amplificadores de potencia y

ademas se resumen las caracteristicas de los amplificadores clase A y AB que servirdn



como referencia para comparar con los amplificadores clase E. El capitulo III expone la
topologia del circuito y el comportamiento de los amplificadores clase E (bajo diferentes
condiciones de funcionamiento) con técnicas desarrolladas durante las décadas de 1970 y
1980. Dentro de la topologia del circuito presentada se indica la utilidad del transistor en

los amplificadores.

Ya que el objetivo de esta tesis es aplicar técnicas de modelado para transistores en
el desarrollo de los amplificadores clase E, es necesario tener las herramientas suficientes
para extraer dichos modelos. Asi pues el capitulo IV muestra los pormenores para el disefio
e implementacion de los kits de calibracion TAR y TRLm, asi como el disefio de las bases
de pruebas (dispositivo para portar el transistor que se ha de medir) para transistores de

mediana potencia haciendo especial énfasis en el disefio térmico.

El capitulo V explica las técnicas utilizadas para la extraccion del valor de los
elementos que integran el circuito eléctrico equivalente utilizado para modelar el
comportamiento del transistor. Ademas se presentan las pruebas realizadas para validar el
modelo. Por otro lado, el capitulo VI presenta el método utilizado para el disefio,
simulacion, implementacion y caracterizacion de los amplificadores clase E. Este método
incluye la construccion de amplificadores de acuerdo a la teoria propuesta por Mader y la
teoria de J. R. Loo desarrollada en el CICESE. El capitulo VII presenta las conclusiones

generales y las aportaciones de este trabajo.



CAPITULOII AMPLIFICADORES DE POTENCIA

II.1  Introduccion

El disefio de amplificadores de microondas basicamente puede dividirse en dos
grandes categorias: el disefio en pequena sefial (amplificadores lineales) y el disefio en gran
senal (amplificadores no lineales). La eleccion del método de disefo estd regida por la
potencia que se requiere manejar tanto en la entrada como en la salida del amplificador.
Las diferencias entre los dos métodos recaen en el tipo de mediciones y analisis que se

requieren para calcular las redes de entrada y salida del amplificador.

Sin importar el tipo de disefio que se elija, el amplificador consta de un elemento
activo (transistor), redes de adaptacion en la entrada y salida, fuentes de alimentacion y una
fuente de excitacion (sefal de entrada). La figura 1 muestra el diagrama de bloques
utilizado en el disefio de amplificadores. El método de disefio en pequefia sefial es
adecuado cuando el transistor utilizado en el amplificador se excita con una sefial de muy
poca potencia. De esta manera las variaciones de potencial respecto al punto de
polarizacion del transistor son muy pequefias. Bajo estas condiciones solo se requieren las
mediciones de los parametros S del dispositivo activo en el punto de polarizacion en el que
funcionara el amplificador. Asi pues, las redes de entrada y salida se definen en base a la

estabilidad del dispositivo, cifra de ruido y ganancia deseada [Maas S. A, 1997].

En contraste, en el método de diseno utilizado para amplificadores de potencia

clasicos (clase A, AB, C, etc.) se busca que la potencia de salida y la eficiencia sean



maximas. Las redes de adaptacion en la entrada y en la salida deberdn estar sujetas a la
obtencion de dichos objetivos, por lo que en la salida se busca un acoplamiento de “linea
de carga” (maximizar la linealidad del transistor y la potencia de salida) en vez de un
acoplamiento conjugado como en el caso de pequena sefial [Cripps S. C., 1999]. A
diferencia del analisis en pequefia sefal, en los amplificadores de potencia las no
linealidades que se presentan suelen ser considerables, es decir, las excursiones de
potencial en la compuerta y/o drenador del transistor pueden llegar a ocluir o saturar el

transistor durante el funcionamiento.

Transistor

Fuente Red de Red de Resigt;ncia
de Entrada Salida Corga
1

Excitacidn

I3

Figura 1. Diagrama de bloques de un amplificador

En este capitulo se hara énfasis en los amplificadores clasicos clase A y clase AB 'y
finalmente compararemos sus caracteristicas con la de los amplificadores clase E. Ademas,
se presentan los conceptos generales sobre amplificadores que nos serviran como medio
para determinar las caracteristicas de cada uno de ellos. En las clases de amplificadores A y
AB el transistor opera como una fuente de corriente controlada por potencial, a diferencia
del amplificador clase E que funciona como conmutador y que trataremos a lo largo de esta

tesis.



II.2 Fundamentos de los amplificadores de potencia

El transistor utilizado en los amplificadores puede verse a grandes rasgos como una
fuente de corriente controlada por potencial. La fuente de corriente tiene una doble
dependencia: respecto a el potencial de compuerta-fuente (V) y respecto al potencial de

drenador-fuente (Vg4s) cuando se considera un transistor de efecto de campo FET.

La figura 2 muestra un ejemplo del comportamiento de la corriente en un transistor
de potencia cuando se varian los potenciales Vg y Vg (curvas I(V)). Cuando Vg = 0 el
transistor trabaja en la regién de saturacion y la curva a la cual no fluye corriente en el
transistor se le conoce como de oclusion (Vg = -1V en la figura 2). El transistor presenta
un comportamiento practicamente lineal antes de acercarse a las regiones de oclusion o
saturacion; cuando entra en estas regiones la sefial de salida comienza a recortarse y el

comportamiento serd altamente no lineal.
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Figura 2. Curva I(V) de un transistor de potencia (MESFET)



II.3  Larecta de carga

La recta de carga (de Ry, mostrada en la figura 2) es la representacion de las
variaciones de potencial y corriente del transistor respecto al punto de polarizacion del
amplificador (Vqq, lag). Se presenta cuando se aplica, por ejemplo, una excitacion senoidal
en la compuerta; la cual a su vez genera una componente en la corriente del drenador,

Al4(t), y en el potencial de drenador, AVy4(t) [Maas S. A, 1997].

Si dichos cambios de potencial y corriente se mantienen en la region activa,
entonces, la respuesta serd lineal. Por ello, a una excitacion senoidal en la compuerta,
tendremos una salida senoidal muy aproximadamente amplificada en el drenador-fuente. Si

Ry es la carga presentada al amplificador, entonces, la recta de carga sera:

AV, (1)
FOAL®)

(1)

Como se mencion6 anteriormente el amplificador de potencia busca maximizar la
potencia entregada a la carga. Para tal efecto, se requiere que el potencial de compuerta
permita que el potencial del drenador-fuente varie de Vi (potencial de “rodilla”) hasta el
doble de potencial del drenador (2V44). Ademas, la corriente debera variar desde un valor
un poco mayor a cero hasta el doble de la corriente del drenador (2I44). Si se logran las

condiciones anteriores se obtendran las excursiones maximas de potencial y corriente,

V=2V, -V, ¢ 1

max

=2l respectivamente [Maas S. A, 1977]. Por lo tanto, la carga

max

Optima presentada al amplificador estara dada por:



~

R,, =% )
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II.4 Eficiencia

Por otro lado, uno de los parametros mas importantes en los amplificadores de
potencia es la eficiencia. Este parametro es crucial cuando la fuente de energia disponible
para el amplificador es un elemento critico. Tal es el caso de los dispositivos que utilizan
baterias y de radio-bases. De acuerdo a las potencias involucradas en el célculo, la

eficiencia puede ser definida de varias maneras:

Eficiencia de drenador. Se define como la relacion entre la potencia de salida
disipada en la carga y la potencia suministrada por la fuente de DC al amplificador [Albulet
M., 2001].

L
£

c

n= (3)

Eficiencia de potencia agregada (PAE). A diferencia de la potencia de drenador,

¢sta considera la potencia suministrada en la entrada del amplificador de tal manera que:

P
— [ mn 4
1 aaa P, 4)

c

II.5 Factor de utilizacion del transistor

Esta cantidad es una cifra de mérito que indica cuanta potencia se puede extraer del

transistor cuando se utiliza en un amplificador. Se define como una potencia de salida
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normalizada por una corriente de pico de un amperio y un potencial pico en el drenador de

un voltio.

C,=— ()

I1.6  Amplificadores clase A

La forma clasica para definir un amplificador clase A [Cripps S. C., 1999] parte de
la base de que el dispositivo funciona linealmente, es decir, nunca trabaja en las regiones
de oclusion y/o saturacion. Por lo tanto, las variaciones de potencial en la fuente y drenador
no deberan estar en las regiones de saturacion u oclusion. De esta manera se tiene un

amplificador clase A y su topologia de circuito se muestra en la figura 4.

Un amplificador clase A en la practica no es absolutamente lineal pues presenta
pequeifias no linealidades cuando el potencial Vg se acerca a la oclusiéon como se muestra

en la figura 3.

1.0
0.8
i o
06 o
Vds=35V | >
0.4 -g
L y
0.2
T T T T 0.0
-1.0 -0.8 -0.6 -04 -0.2 0.0
Vgs (Volts)

Figura 3. Comportamiento cuasi-lineal de la corriente en un MESFET.
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El amplificador clase A conduce corriente durante todo el ciclo de la sehal que

estimula la compuerta. Las corrientes y potenciales de salida son una réplica de la sefial de

entrada pero amplificada.

Vo

|
I

Figura 4. Topologia del amplificador clase A.

Si el transistor se mantiene en la region lineal, entonces para una entrada senoidal la

corriente y el potencial de salida seran senoidales [Albulet M., 2001]. Por esto la potencia

de salida sera:

VZ

_ "o

Y (6)

o

y la maxima ocurrird cuando ¥V, =V, . La eficiencia de drenador es:

PV 1
=0 -0 =—=50% 7
n P~ s =7 0 (7

Cuando el potencial de salida es menor que el potencial de corriente directa Vg

aplicado en el drenador la eficiencia es menor a 50% y la potencia de salida también
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disminuye. Una de las mayores desventajas es que cuando no existe una sefial en la
compuerta la potencia se disipa completamente en el transistor.

El factor de utilizacion del transistor sera:

C = o A | .
P V) @VO02I) 8 ®)

Cuando el amplificador clase A trabaja completamente en la region lineal,
practicamente no hay linea divisoria entre el disefio en pequefia sehal y el amplificador
clase A. Este tipo de amplificadores presentan alta ganancia aun en altas frecuencias
[Albulet M., 2001]. El potencial de “rodilla” disminuira el factor de utilizacion del
transistor y la eficiencia. En la figura 2 se muestra la curva I(V) del transistor y la recta de

carga de un clase A que considera el potencial de rodilla V.

II.7  Amplificadores clase AB

La topologia de circuito de los amplificadores clase AB es la misma que para el
amplificador clase A y se muestra en la figura 4. Este tipo de amplificadores normalmente
alcanza menores frecuencias y ganancias que el amplificador clase A [Albulet M., 2001].
El punto de polarizacion del transistor se coloca en la region de corte o un poco antes, lo
cual define el angulo de conduccion, 6., es decir, el transistor permaneceréd ocluido durante:
0, = 360° - 6. Esto ultimo permite que cuando no exista una sefial que excite la compuerta

el consumo de potencia sea practicamente cero. Ademas, el transistor conducird cuando el
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angulo de la sefial de entrada,f., sea 180 <6, <360 y debido a esto se requerird mayor

potencia en la entrada para obtener la maxima potencia de salida [Cripps S. C., 1999].

La eficiencia maxima que se puede alcanzar es de 78.5%. El factor de utilizacion
del transistor es igual que la del amplificador clase A, es decir, C, = 1/8. En la figura 5 se

muestra la curva I(V) y sobrepuesta la recta de carga del amplificador clase AB.
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Figura 5. Recta de carga para un clase AB 6, = 180.

Una caracteristica muy importante es que la sefial de salida del amplificador
contendra armoénicos debido a que el transistor trabaja durante al menos medio ciclo en la
region de oclusion [Albulet M., 2001] y [Maas S. A, 1997]. Por lo tanto, la red de salida
debera considerar un filtro resonante en la frecuencia de salida deseada, la cual puede ser

parte de la red de adaptacion en la salida [Cripps S. C., 1999].

1.8  Amplificadores clase E

Sobre los amplificadores clase E s6lo presentaremos las principales caracteristicas

con la finalidad de que se pueda hacer una pequefia comparacion con los amplificadores
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clasicos mostrados hasta el momento. En los amplificadores clase E el transistor trabaja en
modo de conmutacidn en contraste con los amplificadores clase A y AB donde funciona

como fuente de corriente.

El punto de polarizacién se coloca en oclusion por lo que, como el amplificador
clase AB, evita disipacion de potencia en el transistor en ausencia de una sefial de
estimulacion. La eficiencia de drenador que se puede alcanzar es de 100%, gracias a la red
de salida del amplificador que desfasa el potencial y la corriente de drenador por 180°.
Ademas es un amplificador no lineal que requiere de un filtrado de los armonicos en la

salida para evitar el contenido armonico en la sefial que se desea en la carga.

La topologia del circuito es muy sencilla y se explica con detalle en el capitulo
siguiente. El factor de utilizacion del transistor, C,, es menor que en los amplificadores
clase Ay AB y es C,= 0.0918. La razon principal de disefiar amplificadores clase E es su
alta eficiencia, la cual es esencial en aplicaciones de sistemas de comunicacion modernos
como lo son los celulares, estaciones terrenas, satélites, etc. Los beneficios de obtener alta
eficiencia permiten que se obtengan equipos mas pequeiios y portatiles, que la energia de la

bateria se aproveche mejor y el costo por watt consumido sea mucho menor.

Finalmente y como se vera en el capitulo siguiente se tiene un método de disefio a
priori el cual nos permitird que los resultados de las simulaciones concuerden con los
resultados experimentales de una mejor manera. Aun mejor, el amplificador clase E es muy

tolerante a variaciones en los componentes de la red de salida.
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CAPITULO III AMPLIFICADORES CLASE E

III.1 Introduccion

En la actualidad el uso adecuado de los recursos naturales se ha vuelto mas que una
moda, una necesidad. Por esta razon, tenemos un gran compromiso con nosotros mismos
de hacer buen uso de la energia que se tiene a nuestra disposicion. En este capitulo se
presenta el amplificador clase E, en el cual gracias a la topologia que interviene en la red de

carga se puede obtener una eficiencia tedrica del 100%.

Los amplificadores clase E, ademas de utilizarse en sistemas de comunicaciones,
suelen tener aplicaciones como: generadores de arcos, sistemas de calefaccion, generacion
de interferencias o como auxiliares en circuitos para excitar otros amplificadores,
convertidores CD-CD, etc. [Kazimierczuk M., 1981 y Sokal N.O., 1981]. Las
caracteristicas no lineales de este tipo de amplificadores también han sido utilizadas como
osciladores [Kazimierczuk M, 1981] y como multiplicadores de frecuencia [Zulinski R.E y

Steadman J. W., 1986], [Kazimierczuk M, 1986] y [Albulet M. y Zulinski R. E., 1998].

Desde la concepcion de estos amplificadores en 1975 por Nathan O. Sokal y Alan
D. Sokal se ha demostrado su capacidad para obtener eficiencias de hasta 96% en bajas
frecuencias, tales como 3.9 MHz [Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975]. Estos hechos han
motivado la curiosidad de los investigadores para tratar de implementar esta topologia en
frecuencias de RF y superiores. Pero se han encontrado con nuevos retos, pues a estas

frecuencias existen otros factores que limitan al amplificador para alcanzar una eficiencia
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de 100%. Los elementos mas importantes que limitan el amplificador clase E para alcanzar

el 100 % de eficiencia se tratan a final de este capitulo.

A continuacion se presenta la topologia de los amplificadores de potencia clase E,
su funcionamiento y una forma de calcular los pardmetros del mismo para obtener un

funcionamiento 6ptimo.

III.2  Amplificadores de potencia clase E

En la busqueda de técnicas que mejoren el aprovechamiento de la energia se han
encontrado varias opciones entre las cuales los amplificadores de potencia (AP)
conmutados han resultado ser una de las mejores opciones para obtener idealmente
eficiencias de drenador de hasta 100%. Asi pues, en esencia los AP clase E son

amplificadores conmutados cuya principal cualidad es la alta eficiencia.

A diferencia de los amplificadores cldsicos, donde el transistor trabaja como fuente
de corriente controlada, los AP clase E trabajan en régimen conmutado, es decir, el
transistor cambia peridodicamente entre las regiones de corte y saturacion. En los AP
conmutados la impedancia del transistor cambia de alta a baja conforme se desactiva
(corte) o activa (saturacion) respectivamente. En los amplificadores clasicos la impedancia

de salida permanece siempre alta [Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975].

En el amplificador clase E la tarea mas importante consiste en minimizar el
traslape de potencial (V4) y corriente (I4s) de drenador en el mismo instante. De esta

manera la disipacion de potencia en el transistor se minimizara debido a que el producto
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I4s*Vys tiende a cero. Estos amplificadores podrian llamarse convertidores de potencia
puesto que la senal de excitacion que conmuta el transistor no tiene relacion (como en los
amplificadores clase A) con la amplitud de la sefial de salida [Raab F.H., 1977], es decir, la

amplitud de la sefial de salida no es proporcional a la amplitud de la sefial de entrada.

I11.2.1 Topologia y funcionamiento del amplificador clase E

La topologia basica del amplificador clase E es muy sencilla y se muestra en la
figura 6. El amplificador clase E esta formado por un transistor que actuara como
conmutador, una red de carga y la fuente de alimentacion. Este tipo de AP requiere de una
sefial de excitacion, de preferencia, cuadrada. De esta manera el transistor cambiara

rapidamente de un estado a otro (corte-saturacion y viceversa).

Excitadar da FET
anda cuadrada

g |

Figura 6. Topologia del circuito clase E

La red de carga debe presentar la impedancia y fase necesarias para obtener las
formas de onda de corriente y potencial con 180 grados de diferencia para evitar que se
disipe potencia en el transistor, y asi obtener una eficiencia de drenador de hasta 100%. La

red de carga, mostrada en la figura 6, consta de un capacitor en derivacion (Cs) con el
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transistor, una red sintonizada (LC) en la frecuencia de trabajo y una resistencia de carga
(R). Finalmente, es necesaria una inductancia (L,;) que sirve para aislar la RF de la fuente
de alimentacion (circuito abierto en f,) y para alimentar el amplificador con el potencial

(Vpe) y corriente directas (Ipc).

El funcionamiento del circuito de la figura 6 se puede dividir basicamente en dos
estados, los cuales dependen del modo de funcionamiento del transistor que actia como
conmutador y son: apagado o encendido [Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975]. Durante el
estado de apagado (abierto) el transistor estd ocluido, por lo tanto, la impedancia que
presenta el transistor en su salida es muy alta y el flujo de corriente a través del conmutador
es idealmente cero. La figura 7 muestra el circuito equivalente durante el tiempo que el
conmutador permanece abierto. En dicho estado, el comportamiento del AP estara
gobernado por la respuesta transitoria del circuito formado por la red RLC y la capacidad

en derivacion, Cs.

—
I"‘I
]
|
A
I3}
0 =
-
=
il

Ahierto \

Figura 7.Circuito equivalente cuando el conmutador esta abierto
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Por otro lado, cuando el conmutador estd cerrado el flujo de corriente en el
transistor es maximo y el comportamiento del circuito estard regido solamente por el
conmutador (transistor) y la red RLC puesto que la capacidad en derivacion, Ci,
permanecerd cortocircuitada. La figura 8 muestra el circuito equivalente en el estado de
encendido. El capacitor deberd estar totalmente descargado en el momento de cerrar el
conmutador, de lo contrario la energia almacenada en C; se disiparia en el transistor en

forma de calor.

0~

Cerrado ?c

Figura 8. Circuito equivalente cuando el conmutador esta cerrado

Si la conmutacion se efectua periddicamente el resultado en las formas de onda de
el potencial y de la corriente de drenador seran las dptimas, de esta manera se obtendrd una
eficiencia del 100%, lo que nos indica que toda la potencia de la fuente de CD es
consumida por la carga. Las formas de onda de el potencial (V4) y de corriente (Ig) en el
drenador para los estados de apagado y encendido se muestran en la figura 9. El significado

de las variables y asi como el de 0. se definird posteriormente en este capitulo.
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15

——0.3

T
——&—— Vdrenador

apagado
DA, pagado . >

-0-0-0-
vds (V)

Tiempo (rad)

Figura 9. Formas de onda 6ptimas del potencial y de la corriente de drenador (simulacion).

I11.2.3 Condiciones optimas de funcionamiento

Una vez presentadas las generalidades del amplificador clase E, procederemos con
un andlisis mas detallado y las condiciones bajo las cuales serd realizado. De esta manera
tendremos a nuestra disposicion la herramienta matematica que nos permita el disefio a
priori de los amplificadores clase E. Esto representa otra de las ventajas del AP clase E
respecto a los métodos de disefio utilizados en amplificadores clase A y clase AB; en los
cuales, en la mayoria de los casos, la diferencia entre los resultados de la simulacion y la

implementacion dejan mucho que desear [Raab F.H., 1977].

La definicién de la operacion del amplificador clase E 6ptimo fue hecha por Nathan

O. Sokal en 1975. En ella se detallan los principales objetivos que debe cumplir la red de
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carga del amplificador para que éste funcione Optimamente (eficiencia de 100%). Los tres

objetivos se enlistan a continuacion [Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975]:

a) El incremento en el potencial a través del drenador, al momento de apagar el

conmutador, debe retardarse hasta que el transistor esté completamente apagado.

b) El potencial de drenador debe ser llevado a cero en el momento que el

conmutador se cierra, ¥, (0)],=0.

c¢) La pendiente del potencial de drenador debe ser cero en el momento de cerrar el

dVds (0) — O

9(,’

conmutador,

en donde 6Oc¢ es el angulo al cual ocurre el cierre del conmutador.

Con referencia a la figura 9, observamos que el efecto de la red de carga provoca
que el potencial de drenador aumente hasta un maximo y después descienda lentamente
hasta cero antes de que el conmutador se cierre (0;), por lo que se cumple la condicién a)
[Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975]. Las condiciones b) y ¢) no se cumpliran si el potencial
de drenador y su pendiente son diferentes de cero en el momento de cerrar el conmutador
(8.); dicho potencial se cortocircuitard y la corriente en el drenador aumentara
bruscamente; por lo tanto, no existira la condicidon de activado suave (condiciones b y c).
Lo anterior provocara la disipacion de potencia en el transistor y decremento de la

eficiencia.
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Por otro lado, si la red de carga esta mal sintonizada, entonces el potencial y su
pendiente diferirdn de cero [Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975]. Dicha falta de sintonia
también se pude manifestar con pendientes del potencial iguales cero (que se presentan
antes, durante o después del cierre del conmutador) pero con potenciales positivos o
negativos al momento de cerrar el conmutador. En las figura 10 se muestra la forma de
onda en el drenador en la que el potencial en el momento de cerrar el conmutador es mayor

a cero y la pendiente, igual a cero, se presenta antes de cerrar el conmutador.

Pendiente Cero =
antes de cerrar el conmutadok |

5 | | L
0 1 2 3 4

Tiempo angular (rad)

Figura 10. Simulacion de las formas de onda con la red de carga mal sintonizada

I11.2.4 Analisis del amplificador clase E

En el andlisis del amplificador utilizaremos el excelente trabajo realizado por
Frederick H. Raab en 1977. Asi pues, consideraremos el circuito de la figura 11. A
diferencia de la figura 6, se separa el circuito resonante LC en un circuito resonante en la
frecuencia de operacion (L,C, para f,) y una reactancia en serie llamada jX. La reactancia
jX representa la diferencia en las reactancias del inductor y del capacitor del circuito

sintonizado L,C, serie. [Raab F. H, 1977].
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MK

Conmutador W .

Figura 11. Circuito equivalente utilizado para el analisis de Raab.

En el analisis se supone que la sefial de excitacion del conmutador es la adecuada
para cambiar entre los estados de encendido y apagado (normalmente una onda cuadrada).

Ademas, respecto a la figura 11 se considera que [Raab F. H., 1977]:

1. El reactor de RF (L) permite solo el paso de DC y no tiene resistencia en serie.

2. El factor de calidad del circuito sintonizado de salida es lo suficientemente alto

para que la sefial de salida sea esencialmente senoidal.

3. La accion de conmutacion es instantdnea y sin pérdidas (excepto cuando se
descarga el capacitor en derivacion). Ademas, el potencial de saturacion del transistor y la
resistencia de saturacion son cero al activar el transistor y la resistencia es infinita cuando

esta ocluido.

4. La capacitancia total de salida es independiente del potencial de drenador.

5. El transistor puede soportar corrientes y potenciales negativos.

En el andlisis se observa que todos los pardmetros del circuito estan

interrelacionados entre si, es decir, la forma de onda del potencial de drenador depende de
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la corriente en el capacitor en derivacion, y esta depende del potencial en la carga que
también estd en funcion del potencial de drenador [Rabb F. H., 1977]. El procedimiento
para la sintesis de la red y el calculo de las caracteristicas del mismo se tratardn a

continuacion.
II1.2.5 Calculo de los parametros de la red de carga

De acuerdo con la figura 11 y la suposicion 2 se definen el potencial y la corriente

de salida como una sefial senoidal de tal manera que:
v, (0)=csen(6+ ¢) 9)

i(6)= %sen(@ +) (10)

Donde 6=mt, R es la resistencia de carga, c es la amplitud del potencial y finalmente

¢ es el angulo del potencial y de la corriente de salida [Raab F. H., 1977].

El potencial hipotética v,(6) es también senoidal pero con diferente fase debido a la

reactancia X de tal manera que:

1(0)=v,(0)+v.(6)
:csen(0+(p)+X%cos(0+¢) (11)

=c,sen(0+ ¢,)

X’ af X
¢ =c 1+F=pc y ¢, =p+y =@+tan 2



25

La constante ¢; es la amplitud del potencial v,(8) que incluye los efectos de la red
de carga, y el angulo ¢, es la contribucion de los angulos ¢ y v (fase impuesta por la red de
R + jX). Cuando el conmutador estd apagado, el potencial en el capacitor en
derivacion, v(@), depende de la diferencia entre la corriente de la fuente de DC (Ipc) y la

corriente de salida del amplificador, definida en la ecuacion (10). Entonces, el potencial en

el capacitor Cs se calcula como:

| B c
V(H) = E J;Ly {]DC - Esen(ﬁ + go)} dé (12)

N
Donde: “y” esta definido como la mitad del tiempo en que el conmutador

permanece abierto con referencia en /2, como se muestra en la figura 9. El limite inferior

7 - indica el tiempo en el que el se abre conmutador, por lo tanto, al integrar (12) se tiene

que:

_ b7 € sen(o— <
v(@)—wcs K 2+yj+Rsen(go y)+0+Rcos(0+go)} (13)

Ya que la red L,C, no presenta pérdidas en la frecuencia fundamental y esta
sintonizada en dicha frecuencia, entonces, v(0) debe representar la componente

fundamental del potencial en el drenador. Para obtener cl, la magnitud de la primera

componente de potencial en el drenador, se realiza el analisis de Fourier, es decir:

——r Ysen(6+ @, )d6 +— I 0)sen(6+@,) (14)
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Donde: 6, = % -yyé. :%+ v indican el momento en que se abre y se cierra el

conmutador respectivamente. La primera integral de la ecuacion (14) evalua la componente
cuando el conmutador estd abierto y la segunda indica el tiempo en el que permanece
cerrado. De acuerdo a la consideracion de que la resistencia del conmutador es cero durante
el ciclo de encendido, el potencial v(0) también serd cero, por lo que, la segunda integral de

la ecuacion (14) seré cero. Por lo tanto, al integrar la ecuacion (14) se tiene que:

I T c
o =2 =—y+o |+
! LB(z 7 (p‘j 7BR

L ant enls) - S+ oo by 25 oot

Sen(y_(p)} cos(p,Jsen(y)+ ..
(15)

Donde B = oC;. En el segundo término (segundo renglén) de la ecuacion (15) en el
articulo escrito por Raab en 1977 (ecuacidén 2.13) existe una omision tipografica de la
constante 7 en el denominador, la cual se incluye en (15). Después se sustituye pc (definida

en 3) por c; en la ecuacién (15) y se despeja el valor de ¢ como se muestra en (16).

¢=IRh(p,y,y,B,R, p) (16)

Donde: h((p,w,y, B, R, p) esta dada como:

2ysen(y)eos(p; )+ (2y cos(y) - 2sen(y))sen(p,)

Wp.w,y,B,R,p)= :
7BRp + Esen(2(p + l//)sen(2y) - ysen(w )+ 2S€”(y - ¢)COS(¢1 )Sen(y)
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Por otro lado, la componente fundamental del potencial en el drenador se definid
como senoidal con fase ¢, por lo tanto, la componente de cuadratura con respecto a la fase

¢ sera cero. De acuerdo a lo anterior la componente de cuadratura estara dada por:

0= % Li” v(0)cos(0+ ¢, )d6 = [IHLBC (y - % -9, j + ﬁseﬂ(co - y)}[— 2sen(p, Jsen(y )]+

%[—2(:05((01 )sen(y)_z(gwljsen(% )sen(y)uycos(gol)cos(y)}_ (17)

c cycos(y)
28R sen(2y)cos(2¢ +y )+ 3R

Utilizando la ecuacién (17) y reordenando los términos se puede obtener la

expresion para la variable ¢ como se muestra en (18).
c=1,.Rg(P.v,y) (18)
Donde: g(o,y,y) es la funcion de transferencia de DC a RF y esta dada por:

[2ysen(p, )sen(y) - 2y cos(e, )cos(y) + 2 cos(g, Jsen(y )]

gp.y.y)= "
{— ZSen(go - y)sen(y)sen(go1 )— 5sen(2y)c05(2g0 + 1//)+ y cos(w)}

Al sustituir la ecuacion (18) en (13) y al aplicar el andlisis de Fourier es posible

obtener la componente de directa del potencial de drenador, Vps, como se muestra en (19),

donde la funcién g(o,y,y) se abrevia como g.
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l 2z

PesTor e

v(@)d@ = % [Zy2 + 2ygsen(g0 - y) - 2gsen((p)sen(y)]= IR, (19)
7T

Donde: Ry, es la resistencia total vista por la fuente de que alimenta el amplificador.

Para calcular la potencia de salida, P, y la de potencia entregada por la fuente de

CD, P, , se utilizan las ecuaciones (20) y (21) respectivamente.

¢ _Ipg’R _ Vosg'R

PU = = (20)
2R 2 2R,
V2
p, = 21
de Rdc ( )

Una vez calculados estos pardmetros es posible determinar la eficiencia de drenador

como se muestra en la ecuacion (22).

n=—t= (22)

Considerando que Ipc = Vps/Rgc, entonces de (18) se tiene que c=IpcRg=VpsRg/Rgc.
Sustituyendo estas expresiones en la ecuacion (13) tendremos que el potencial de drenador

esta dado por:

v(0)= %K — %J + 0+ gsen(¢—y)+ gcos( + ¢)} (23)
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Para calcular el potencial de drenador maximo, primeramente se determina el
tiempo en el que éste ocurre. Esto se logra derivando la ecuacion (23) y después

igualandola a cero de tal manera que:

dv(6) Vbs
0=—-— =—"—|1—gsenld, . + 24
d@ g=€v - Rch [ g ( vmax ¢)] ( )
Despejando Oymax de (24) se tiene que:
. o1
vaax = Sln (_j - ¢ (25)
g

Finalmente, se puede obtener el potencial maximo sustituyendo (25) en (23).

El pico de corriente en el drenador ocurre cuando se presenta el pico en la corriente

de salida, por lo tanto:

. c I..R
e E i Ipe =Ie(1+g) (26)

La ecuacion (26) es valida cuando dicho pico de corriente ocurre durante el periodo
de encendido del conmutador, de otra manera se presentara al momento de encender o

apagar el conmutador.

Una de las condiciones [Sokal N. O. y Sokal A. D., 1975] para obtener el 100% de

eficiencia es que el potencial en el capacitor, C,, sea cero en el momento de cerrar el
T . ey, <z .
conmutador, 6, = 5+ v . Al aplicar tal condicidn en la ecuacion (23) entonces se obtiene la

expresion:
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0=2y-2g cos((o)sin(y) (27)
Otra de las condiciones para lograr la operacion Optima es que la pendiente del

potencial de drenador sea cero en el momento de cerrar el conmutador. Entonces,
derivando la ecuacion (23) respecto a 0 y evaluando 6 como 6, :E+y se obtiene la

ecuacion (28).

1 dv(6) 1
= = 1- 28
é’ VDS de g=%+y Rd C [ g Cos(y + ¢)] ( )

c N

Donde ¢ es el valor de la pendiente del potencial de drenador normalizada a Vps.

Despejando los términos R4.0C; de la ecuacion (19) para sustituirlos en la ecuacion (28) y
reordenando la ecuacion de tal manera que se separen los términos de cos(¢) y sen(@) se

obtiene una ecuacion en funcion de § dada por:

[z cos(y)— Gusen(y))]cos(p) + [~ sen(y) + & cos(y) - & sin(y)]sin(p) = E_Tgyz (29)

Las ecuaciones (27) y (29) son dos restricciones con las cuales se pueden obtener
las variables g y @. Por lo tanto, igualando estas dos ecuaciones y reordenandolas se puede
obtener la ecuacion (30) para determinar el valor de .

Y cos(y)
Y

@ cos(y)-[1- Jsnl)

tan(p) = (30)
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El valor de ¢ se sustituye en la ecuacion (27) para obtener el valor de la funcion de

transferencia de DC a RF (g), el cual esta dado por la ecuacion (31).

_ b4
&= cos(go)sin(y) D

Por otro lado, tomando en cuenta que se pretende obtener una eficiencia del 100%,

se puede calcular el valor de Ry. despejando de la ecuacion (22) de tal manera que:

R, = (32)

Sustituyendo (32) en el lado derecho de la ecuacién (19), el valor de la capacitancia

en derivacion, Cs se calcula como:

B=oC, :2y2+2ygsen(¢—2y)—2gsen¢seny (33)
w2 R
La ecuacion (33) corrige un error tipografico en el articulo de Raab (ecuacion 3.11)
pues la resistencia, R, debe aparecer en el denominador como lo muestra la ecuacion (33) y

no en el numerador como se muestra en el trabajo de Raab en 1977 en la ecuacion (3.11).

Para calcular el valor del angulo vy se recurre a la funcidn de transferencia g(o, v, »)
de la ecuacién (18) en la que se expanden los términos que contienen ¢ de tal forma que se

puedan separar los términos de sen(y) y cos(y) [Raab F. H., 1977]. Reagrupando como se
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indic6 anteriormente se puede llegar a la ecuacion (34) que sirve para determinar el valor

de .

_ gisen(p)+q, cos(p)+ ¢, cos(20) + gy (34)

t
)= o)+ qusen(29)—g, cosle)

Donde:

q, =—2gsen(p— y)sin(y)—2ysen(y)
q, =2y cos(y)—2sen(y)
g

¢, =—>sin(2y)
2
Es preciso hacer notar que para hacer la sintesis de la red de carga del amplificador
es necesario que el disenador fije los valores del ciclo de trabajo de la sefial de excitacion
del conmutador y el valor de la resistencia de carga, R. El valor de la reactancia X se

calcula a partir del valor del d&ngulo y con la ecuacion (35).

X=R tan(t//) (35)

Con un ciclo de trabajo de 50%, una resistencia, R, fija y utilizando las expresiones
anteriores se sintetiza la red de carga del amplificador clase E para alcanzar una eficiencia
de 100%. Ademas, podremos conocer las formas de onda de potencial y corriente, las

potencias de entrada y de salida los cuales nos daran la pauta para elegir los componentes.

Las expresiones para obtener una eficiencia de 100% utilizando un ciclo de trabajo

del 50% se resumen en la Tabla I.



Tabla I Expresiones para el calculo de los parametros de los amplificadores clase E.

D =50%, 7=100%

P -32.482° X 1.1525R
g 1.8621 C 1.074V,y

Ru. 1.7337R V. 3.56V 56
B 1/5.4466R L, 2841
¥ 49.052°

Las expresiones en la sintesis de la red se implementaron en un programa utilizando
MatLab®. La figura 12 muestra la interfaz y los resultados para un amplificador clase E
disefiado en 800 MHz. El valor del ciclo de trabajo, la pendiente normalizada respecto a
Ve, la resistencia de carga de la red (R), del potencial de alimentacion (Vpc), C, y la
frecuencia son pardmetros definidos por el disefiador. Con ellos se calculan los valores de

Cs, Lo, el potencial y corriente pico, la eficiencia, la potencia de salida y la potencia

consumida por la fuente de CD.

SINTESIS

® Ciclo Encendido| 50 | % Deg QL 10626 |[] V pico 10636 Volts

g [ ’| Angulo FI 324816 Grado 1 pico 0235537 | Amps

Pendiente Horm 0« Deg Valor de g 18621 Eficiencia 100
[ v e 384077 Ohms Po 0.2472 Watts

) Rcarga 21 Ohms B | opoosTazez | Sim 239305 dBm

4 v C2 173935 rF Pmax | 00980830 | []RetenFig

Vee 3 Volts Angulo PSI 49.0524 Grados

4 | ,— » | Reactancia X

(et 0,600 GHz

(RejX)e

24,2024

Calcular I[ Barido ][ Reiniciar ]

Ohms

Co 1 p Lo 443935 nH

32.0471+23.2350 ohms

Figura 12. Sintesis de la red de un A. de P. clase E @ 800 MHz
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Las formas de onda en el drenador se muestran en la figura 13. Podemos observar
que estas formas de onda cumplen con las tres condiciones impuestas por Sokal

mencionadas en la seccion 2.3 de este capitulo.

' [——= Tariair
I T T
' I

-0-0- Vds (V)

|
ooz 5

—— et

oz itbale
h =

'

bee '

=

Tiempo (rad)

Figura 13. Simulacion de las formas de onda del potencial y la corriente de drenador

III.3 Evaluacion de la sensibilidad del amplificador

Después de obtener las expresiones necesarias para el calculo de los elementos de la
red de carga y el comportamiento del amplificador clase E es recomendable hacer el

analisis de la sensibilidad del amplificador.

Para el analisis de sensibilidad se implemento un programa en MatLab® que nos
permitird realizar variaciones de la frecuencia, de R, de C,, de C, de L, y del ciclo de

trabajo. La interfase disefiada para el analisis se muestra en la figura 14.

ANALISIS
Analiziz
veoll 3 | wene () 05 [173835 | g () PP [ 90 [peg | 50 |%
® RL A | om O Lo [443835 | nH : : I-
() Frec | 0800 ] GHz (3 ©o 1 pF Bamids Calcular Salir

Figura 14. Interfaz para el analisis de sensibilidad



35

Con este programa podemos variar uno de los pardmetros mientras que los demas
permanecen fijos y valorar el efecto en la eficiencia, formas de onda, potenciales y
corrientes pico en el drenador del transistor, potencia de DC y de salida. Para realizar el

andlisis de sensibilidad variaremos los parametros del disefio presentado en la figura 12.

IT1.3.1 Sensibilidad a las variaciones de la resistencia de carga

Las variaciones en la resistencia de carga de acuerdo a la Tabla I afectan
proporcionalmente el valor de la resistencia total presentada por el amplificador (Rg. =
1.7337R) y ademas el potencial de drenador de acuerdo a la ecuacion (23) es inversamente
proporcional a Ry.. Por lo tanto, si el valor de la resistencia de carga disminuye, el

potencial en el drenador aumentara.

Asi que, si la resistencia de carga es muy pequeia, entonces el potencial y la
corriente en el transistor pueden sobrepasar los limites para los que fue disefiado. Si esto
sucede, entonces el transistor se degradard y es muy probable que se dafie definitivamente.
Por ello, la importancia de verificar que la resistencia de carga sea la adecuada. En la figura
15 se muestra el comportamiento de la corriente y el potencial pico en el drenador del
transistor en funcion de la resistencia de carga. Ademads, en la figura 16 se presentan la

potencia de DC y la potencia de salida en funcion de la resistencia de carga.

Estas figuras muestran que cuando el valor de R es menor al valor de nominal (21
Q de acuerdo con la figura 12) pueden presentarse grandes valores de corrientes y de

potenciales que en un momento dado pueden dafiar el transistor. Ademads, se requerira
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mayor potencia de DC sin que la potencia de salida incremente en la misma proporcion lo

que provocard una disminucion en la eficiencia.

Voltaje y corriente de drenador
L e B e e e el el m0-35

—6— V., drenador

-0-0-0- Voltaje (V)
—-- Corriente(A)

Resistencia de Carga (Ohms)

Figura 15. Simulacion del potencial y de la corriente picos en el drenador
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Figura 16. Simulacion de la potencia de DC, y de salida en funcion de R.

La figura 17 muestra la eficiencia con respecto a los cambios en la resistencia de
carga. La eficiencia disminuye con mayor rapidez cuando la resistencia de carga disminuye

su valor con respecto al valor de la resistencia nominal (21 Ohms).
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Eficiencia de Drenador
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Figura 17. Simulacion de la eficiencia en funcion de la resistencia de carga

Si analizamos las figuras 15, 16 y 17 en conjunto podemos determinar que es
posible obtener una eficiencia muy razonable, 95%, cuando R es 13Q2 y ademas obtener
una potencia de salida mayor con respecto a la potencia indicada en la figura 12, cuando
R=21Q. Sin embargo, el potencial y la corriente pico que debe manejar el transistor son
mayores, por lo que se debe tener la precaucion al elegir adecuadamente el transistor. El
incremento de la resistencia de carga respecto a la Optima es una opcion no del todo
atractiva, pues ademas de disminuir la eficiencia disminuye la potencia de salida del

amplificador.

Un factor extra para hacer una eleccion adecuada del dispositivo activo es la forma
de onda en el drenador. Anteriormente se indicé que la resistencia de carga podria
disminuirse hasta 13Q para aumentar la potencia de salida, sacrificando un poco de
eficiencia; pero al observar la figura 18 se puede apreciar que el transistor debera soportar

potenciales negativos, lo cual representa una limitante para los transistores bipolares.



38

Voltaje y corriente de drenador

-0-0-0- Voltaje (V)
------ Corriente(A)

Tiempo angular (rad)

Figura 18. Simulacion de las formas de onda para R = 13 Q

En general, la forma de onda presentard potenciales negativos cuando la resistencia
de carga sea menor al valor optimo. Esto provocard una descarga stubita de la energia
almacenada en C; provocando mayor estrés en el transistor. La magnitud de dicha energia

en el momento de cerrar el conmutador podria llegar a destruir el transistor.

Conforme el valor de la resistencia de carga se acerca al valor Optimo las
condiciones de encendido suave se recuperan. Sin embargo, cuando la resistencia se
incrementa mas alld del valor optimo el potencial que se presenta en el transistor en el
momento de cerrar el conmutador serd mayor a cero y habra un pico positivo de corriente.

De esta explicacion se deriva la disminucion de la eficiencia en la figura 17.

1I1.3.2 Sensibilidad a variaciones en la frecuencia

Cuando se presenta una variacion en la frecuencia de la sefial que excita el

transistor la respuesta dependera del factor de calidad de la red RLC. En el ejemplo anterior
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el factor de calidad (Q) fue de 10.6, lo que provoca que la eficiencia varie con cierta
estrechez como se muestra en la figura 19. Conforme el factor de calidad disminuye se
tendrd mas tolerancia a los cambios de frecuencia pero se requeriran filtros para los

armonicos en la salida del amplificador [Raab F. H., 1977].

La figura 20 muestra el comportamiento de la potencia de DC y la potencia de
salida en funcidon de la frecuencia. La potencia de salida del amplificador disminuye
rapidamente conforme la frecuencia se aleja de la frecuencia de disefio (800MHz). Este
efecto se atribuye a que la impedancia presentada por la red de carga esta variando con la
frecuencia y esto se traduce en pérdidas de la sintonia. La potencia de DC requerida para
mantener funcionando el amplificador varia abruptamente cerca de la frecuencia de disefo

como se muestra en la figura 20.

Eficiencia de Drenador

Eficiencia (%)

Frecuencia (GHz)

Figura 19. Simulacion de la eficiencia vs. frecuencia
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Potencia de DC y Potencia de Salida
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Frecuencia (GHz)

Figura 20. Simulacién de Py, y P, vs. frecuencia.

I11.3.3 Sensibilidad a cambios en la capacitancia en derivacion

La importancia de C, radica en que ésta es capaz de retardar el incremento de
potencial en el drenador del transistor (al momento de apagarlo) hasta que éste deje de
conducir corriente. De esta manera se puede evitar que exista potencial y corriente en el

mismo instante.

La figura 21 muestra que la eficiencia respecto a variaciones de Cs es muy baja. Si
fijamos como meta una eficiencia del 95%, el valor del capacitor podria variar
aproximadamente desde 33% debajo del valor 6ptimo y hasta un 72% sobre el valor dptimo

como se muestra en la figura 21.

Las variaciones en Cs producen efectos similares a las variaciones en la resistencia
de carga, es decir, el transistor deberd ser capaz de soportar potenciales y corrientes
negativas para ciertos valores de Cs [Raab F. H., 1977]. Por ejemplo, para valores menores
al optimo se presentaran potenciales negativos y picos de corriente grandes en el drenador

y cuando los valores son mayores al valor 6ptimo requerira corrientes negativas.
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Eficiencia de Drenador

Eficiencia (%)

Figura 21. Simulacion de la eficiencia vs Cq

Potencia de DC y Potencia de Salida

Potencia (Watts)

Figura 22. Simulacion de Pdc y P, vs C

La potencia de salida llega a estabilizarse después de que los valores de Cg son
mucho mayores que el valor optimo como se muestra en la figura 22, pero se mantiene casi

a la mitad del valor 6ptimo.
I11.3.4 Sensibilidad a variaciones en el ciclo de trabajo

Las variaciones de la anchura del pulso de la sefial que excita el amplificador se
manifiestan en variaciones de la eficiencia como se muestra en la figura 23. La eficiencia
se mantiene en cerca del 100% cuando el ciclo de trabajo varia de 40% a 60%. Ademas se
observa que el porcentaje de variacion podria ser mayor y conservar una eficiencia mayor

al 90%. Sin embargo, la magnitud del potencial y corrientes maximos, asi como los picos
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generados al momento de encender el transistor son muy grandes. Por lo tanto, en
aplicaciones con modulacién de ancho de pulso (PWM) se deben considerar transistores

que soporten estos picos maximos o limitar las variaciones del ancho el pulso.

Eficiencia de Drenador
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Figura 23. Simulacién de la eficiencia en funcion del angulo en apagado (2y).

La variacion de los parametros L y C representaran un cambio en el angulo y de la
impedancia. Cuando este angulo varia entre 40% y 70 % del valor 6ptimo (49.052° de
acuerdo a la tabla 1), la eficiencia permanece muy cercana al 100%. En este caso, el
maximo de la potencia de DC y de la potencia de salida no ocurren con el mismo valor del
angulo v; por lo tanto, cuando un amplificador requiera de sintonizacién debera basarse en
la eficiencia y no en la potencia de salida maxima [Raab F.H., 1977] y [Centrell W.H.,

2000].

III.4 Limitaciones del analisis propuesto

En el andlisis presentado hasta el momento se ha considerado que los elementos
que componen al amplificador clase E son practicamente ideales. Sin embargo, en la

practica, el transistor tiene limitaciones en frecuencia, en la resistencia de encendido que es
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diferente de cero, en los tiempos de transiciéon que son diferentes de cero y en que los
elementos pasivos que conforman la red tienen pérdidas inherentes a la tecnologia con que
se fabrican [Raab F. H. Sokal N. O., 1978] y [Lohm K., 1986]. Tales inconvenientes suelen
causar problemas muy severos en la eficiencia y potencia de salida cuando se lleva el
amplificador de la teoria a la practica sobre todo en frecuencias de UHF y de ondas

milimétricas.

En un transistor MESFET o pHEMT existe una resistencia de encendido (R,y)
dependiente de las dimensiones geométricas y del material utilizado en la fabricacion.
Durante el tiempo que el transistor conduce corriente se presenta una potencial en sus
terminales. Dicho potencial dependera de la resistencia de carga (R;), la funcion de
transferencia de DC a RF y de la resistencia de encendido, de tal manera que el potencial
RL

2
g +26 Rnn
2g

. Esto trae como

Ve tomara un valor llamado Vg, esto es: Vo =

R, +

consecuencia que la potencia de salida y la eficiencia sean diferentes a las consideradas

hasta ahora [Raab F. H. Sokal N. O., 1978].

Por otro lado, debido a que los tiempos de transicion entre los estados de
encendido-apagado y viceversa del transistor no son inmediatos se producen pérdidas. El
tiempo de transicion de encendido a apagado es el que mas pérdidas presenta ya que la
corriente no cesa inmediatamente en el transistor al momento de apagarlo. Las pérdidas
dependen del tiempo que tarda la corriente en regresar a cero y la potencia de salida para la

que fue disefiado el amplificador. Las inductancias parésitas del transistor deberan tomarse
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en cuenta puesto que las pérdidas aumentan con la frecuencia de operaciéon y con la
corriente que exista al momento de apagar el transistor [Raab F. H. Sokal N. O., 1978] y

[Lohm K., 1986], [Kazimirczuk M., 1983].

Por otro lado, en el analisis realizado se supone que el valor del factor de calidad
(Q) es suficientemente alto de tal manera que solamente la frecuencia fundamental llegue a

la hacia la carga y los armonicos sean rechazados y mantenidos en el drenador.

Con las ecuaciones del trabajo presentado por Raab en 1977 se calculo la red de
carga Optima para un amplificador disenado para una frecuencia de 3GHzy R =5 Q.
Utilizando el programa P-Spice se realizd un andlisis transitorio del amplificador clase E
para evaluar los efectos de Q en funcion del ciclo de trabajo (D); se fija D en los valores de
90%, 50%, 10%. Las figuras 24, 25 y 26 muestran un claro ejemplo de la dependencia del

valor de Q respecto ciclo de trabajo.

D =90%
Vds (Q=11)
v f Vds (0=500)  } Corriente {Q=11}
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. jER! Rum
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8T1.35 ER a7 Il.&i STll E aT1.55 a7 1.6 B
Tiempo (S) 50 pS/ div

Figura 24. Simulacion del potencial y corriente con Q=11 y Q=500 para D=90%
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Como se puede observar en las figuras 24, 25 y 26 el valor de Q “suficientemente
alto” esta en funcion del ciclo de trabajo. Para valores D< 60% el valor de Q puede ser
muy pequefio y ser suficiente para presentar un comportamiento optimo, pero conforme el

ciclo de trabajo aumenta el valor de Q requerido es mayor [Kazimierczuk M. y Puczko K.,

1987].
D=50%
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Figura 25 Simulacion del potencial y corriente con Q=11 y Q=500 con D=50%
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Figura 26. Simulacion del potencial y corriente con Q=20 y Q=500 con D=10%

Para evitar este tipo de problemas, Kazimierczuk [1987] propone una solucion

numeérica para obtener los parametros del amplificador considerando cualquier valor de Q y
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del ciclo de trabajo. También esta solucién se implementd en MatLab® y se realizé el
analisis transitorio en P-Spice. Los resultados fueron satisfactorios, es decir, el problema
que se presenta con la aproximacion hecha en el trabajo de Raab en 1977 para altos valores

de D queda corregido.

La razon del problema es que cuando el transistor esta activado existe un Q; dado
solamente por la red RLC (C; esta cortocircuitado) y cuando el transistor estd desactivado
existe un Q; que depende de Q; y de D [Kazimierczuk M. y Puczko K., 1987]. Esta
dependencia no se habia tomado en cuenta en los analisis realizados por Raab en 1977. Con
la nueva aproximacion [Kazimierczuk M. y Puczko K., 1987] se considera esta
dependencia y se calculan nuevos valores para los elementos que forman el amplificador;
ademas, se demuestra que las condiciones 6ptimas se pueden alcanzar para cualquier valor
de Q y D. En los trabajos de Avratoglou y Voulgaris [1987] y Sokal [2000] se presentan
analisis similares pero s6lo consideran variaciones en Q mientras que D se fija en 50% para

facilitar los calculos.

En primera instancia los amplificadores clase E se habian aplicado en muy bajas
frecuencias (10 o 20 MHz), pero dadas sus caracteristicas de alta eficiencia se han buscado
aplicaciones en frecuencias de RF y de microondas [Mader et al. 1998]. Debido a esto se
han desarrollado nuevos trabajos en los que intervienen elementos parasitos del transistor y
esto conlleva a una mejoria en aplicaciones de altas frecuencias, pero aun utilizan el

modelo del conmutador ideal.
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Estos esfuerzos se enfocan en el capacitor en derivacion, Cs, de tal manera que
ahora representan el valor de la capacitancia de salida del transistor Cy4s [Mader et al.,
1998]. Esté capacitancia es la principal limitante para que el amplificador clase E opere en

altas frecuencias.

Por otro lado, existen dos aproximaciones importantes que analizan la limitante en
frecuencia en la que puede trabajar un amplificador clase E. En la aproximacioén de Mader
et al. [1998] se relacionan constantes, la corriente y el potencial de alimentacién para
obtener la frecuencia maxima de un amplificador clase E con determinado transistor. El
enfoque de Mediano y Molina [1999] complementa el andlisis realizado por Sokal y Sokal
[1975] y Raab [1977] en el que se obtiene una capacitancia maxima, Csmax, que es la base
para encontrar la frecuencia méxima a la que un transistor en particular funcionara
adecuadamente en una topologia clase E. Para utilizar esta aproximacion se debe conocer

también el ciclo de trabajo, la resistencia de carga y el capacitor de salida del transistor.

III.5 Conclusiones

En base al andlisis y a las simulaciones que se reportan en este capitulo podemos
concluir que el amplificador clase E tiene las ventajas de tener muy alta eficiencia
(idealmente hasta 100%), y de que la disipacion de potencia en el transistor es muy baja

debido a la diferencia de fase (180°) entre las sefales de corriente y potencial de drenador.

Ademas, los costos de mantenimiento de este tipo de amplificadores disminuyen

puesto que no disipan grandes cantidades de calor cuando la red de salida se sintoniza
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adecuadamente y la sensibilidad del amplificador es razonablemente buena. Por otro lado,
se cuenta con un método de disefio a priori que agiliza el procedimiento de disefio. El
comportamiento de este tipo de amplificadores es completamente no lineal por lo que sera
necesario utilizar un filtrado acorde a la aplicacion. La anchura de banda de este tipo de

amplificadores es angosta y la topologia del circuito es muy sencilla.



49

CAPITULOIV KIT DE CALIBRACION Y BASE DE PRUEBAS

IV.1 Introduccion

En el capitulo anterior se present6 la topologia del amplificador clase E en la que se
utiliza un transistor que funciona como conmutador. También se presentaron las
desventajas de utilizar el modelo de un conmutador ideal para representar el transistor. Con
la finalidad de aminorar los problemas planteados en el capitulo III, utilizaremos un

modelo no lineal para simular el transistor.

Para modelar el transistor es necesario realizar varios tipos de mediciones como se
indica en la tesis de Rangel Patifio [1994]. Por lo tanto, requeriremos de una base de
pruebas para portar el transistor de tal manera que podamos realizar las mediciones
pertinentes. Ademas, seran necesarios un conjunto de estandares que nos permitan calibrar
los sistemas de medicion (kit de calibracion) y que vayan de acuerdo a la base de pruebas

en la que se colocara el transistor.

En este capitulo se describe el disefio, construccion y caracterizacion del kit de
calibracion y de las bases de pruebas que seran utilizados en la caracterizacion de
transistores. Primeramente se presenta el disefio y construccion del kit de calibracion con
una linea de referencia, un atenuador y un corto (TAR) asi como los problemas que se
presentaron en su desempefio. Posteriormente se presenta el disefio y construccion de la
base de pruebas, asi como los problemas encontrados y sus soluciones. Ademas, se da

especial atencion al fendmeno térmico que se presenta en transistores de mediana potencia.
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Finalmente se presenta el kit de calibracion con varias lineas y un corto (TRLm) como una

solucion a los problemas encontrados con el kit de calibracion TAR (véase IV.2.1).

IV.2 Calibracion

La calibracion de un sistema de medicion consiste en evaluar, con la mayor
exactitud posible, las variables en el instrumento de medicion de tal manera que se tomen
en cuenta los efectos de elementos parasitos no deseados en la caracterizacion de un
sistema o un dispositivo. Asi pues, serda necesario estimar los errores que se presentan
durante las mediciones del dispositivo bajo prueba (DBP), de esta manera el efecto de

dichos errores no alteraran las caracteristicas del DBP, para nuestros fines un transistor.

Las mediciones necesarias para la caracterizacion del transistor requieren del uso de
un analizador de redes vectorial (ARV). Este tipo de equipos sirven para medir los
pardmetros de dispersion (parametros S) que consisten en relaciones de potencias de ondas
incidentes y reflejadas en los puertos del DBP. En el Apéndice A se presenta la definicion

de los pardmetros S de un dispositivo de dos puertos.

Los errores que se presentan en el analizador de redes vectorial, ARV, se pueden
clasificar en dos tipos: errores sistematicos y errores aleatorios. Los errores sistematicos
son repetitivos y no varian con el tiempo por lo que es factible su estimacion. Estos errores
se deben a la no idealidad de los elementos con que es construido un ARV, por lo tanto, se
tienen errores en la directividad, en el acoplamiento de fuente y de carga asi como en el

aislamiento, entre otros [Kneppo y Fabian 1994].
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Los errores aleatorios no pueden estimarse con la calibracion debido a que no son
predecibles [Hewlett Packard, 2002]. Estos errores tienen su origen en repetidas
conexiones y desconexiones, ruido y efectos de senales espurias [Kneppo y Fabian, 1994].

Una manera de minimizar estos errores es aumentando el factor de promediado en el ARV.

Otro factor importante es la sensibilidad de estos equipos a las variaciones en la
temperatura por lo que se deberan consultar las especificaciones del ARV para propiciar un
ambiente adecuado durante su funcionamiento. Por ejemplo, si se realiza una calibracion en
cierta temperatura y se permite que ésta cambie en el momento de medir el DBP se

produciran errores en la medicion de la fase del DBP.

Los errores sistematicos pueden ser evaluados completamente por medio de una
calibracion y de una técnica de calibracion adecuadas [Kneppo y Fabian, 1994]. Existen
varias técnicas para calibrar el ARV, sin embargo, en este trabajo se utilizaron s6lo dos de
ellas. Las técnicas de calibracion también pueden estimar los errores introducidos por las
bases de pruebas cuando se miden dispositivos no insertables en los puertos del ARV como
son los transistores que se utilizan en esta tesis. Los resultados del analisis de las dos
técnicas de calibracion del ARV se expondran en breve, asi como las razones por las cuales

se juzgo una de ellas como la mas apropiada para nuestros propositos.

IV.2.1 Técnicas de calibracion

Las técnicas de calibracion utilizan los modelos matematicos de los estandares y los

modelos de doce términos de error para modelar el AVR; de tal manera que al combinarlos
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se obtienen expresiones para estimar los errores sistematicos y los efectos de la base de
pruebas sobre el DBP. Los estandares estan definidos sobre la base de las caracteristicas de

su retardo, impedancia, atenuaciones, etc. [Hewlett Packard, 2000].

Las técnicas de calibracion usualmente derivan su nombre de las iniciales de estos
estandares. Los estdndares mas comunes son el “Thru” (linea de transmision no reflectora
para conectar dos puertos), el “Short” (linea no reflectora terminada en corto circuito), el
“Open” (linea no reflectora terminada en abierto), el “Line” (linea de transmision para
conectar dos puertos de longitud mayor al “Thru”) y finalmente el ‘“Attenuator”

(atenuador).

Las técnicas de calibracion que analizaremos utilizan un modelo que considera
ocho términos de error [Hewlett Packard, 2000]. Ademas, para las dos técnicas se omiten

las mediciones del aislamiento en el ARV pues el DBP es un dispositivo activo.

Iv.2.1.1 Técnica de calibracion TAR

La técnica TAR utiliza como estandares un “Thru”, un atenuador y un elemento
reflector. El andlisis de esta técnica se basa en el trabajo realizado por Inzunza Gonzalez
[2001]. Dichos resultados se obtuvieron mediante en un programa realizado en MatLab®
[Saldivar, 2004] y [Zudiga Judrez y Reynoso-Hernadez, 2005]. El procedimiento para

realizar las calibraciones se describe a continuacion:

1. Medicion de los datos crudos (sin calibrar) del “Thru”, asi como las

potencias en ambos puertos del ARV HP8510C.
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2. Medicion de los datos crudos del atenuador.
3. Medicion de los datos crudos del elemento reflector (“Short”).
4, Eliminacion de los errores de conmutacién de las mediciones del “Thru”,

del atenuador y del elemento reflector (“Short”).
5. Aplicacion del algoritmo de calibracion TAR para corregir los parametros S

del DBP.

Los estandares de calibracion se disefiaron e implementaron en un substrato de FR4
con tecnologia de microcinta. Este substrato es facil de adquirir y de muy bajo costo

comparado con otros substratos para altas frecuencias.

Iv.2.1.1.1 Diseno de los estandares de calibracion TAR

El procedimiento para disefiar los estandares se describe a continuacion:

1. Realizar la sintesis de los estandares en tecnologia de microcinta

En la sintesis se utilizo el programa ADS de la compafiia Agilent. Las lineas se
disefiaron sobre un substrato de FR4 con constante dieléctrica relativa de 4.5 y grosor
1.5mm. El grosor de la pelicula de cobre sobre el substrato es de 35 um (1 0z.) por ambos
lados y las pérdidas debidas al dieléctrico (Tan 6) son de 0.015. Los estandares se
disefiaron con una impedancia de 50 Q en una frecuencia de 5 GHz. La longitud del “Thru”
se defini6 arbitrariamente como 1000 mils, por lo tanto las lineas de transmision para
colocar el atenuador y el corto fueron de 500 mils. La anchura de las lineas fue de 110.89

mils.
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2. Implementacion de las lineas en un programa para diseiio de tarjetas de circuito

impreso (PCB)

Una vez sintetizadas las lineas, se dibujan en computadora utilizando un programa
para realizar PCB. En esta etapa se deben agregar las “vias” (orificios metalizados)
necesarias para conectar entre si las capas superior ¢ inferior del substrato ademas de otras
propiedades que se mencionardn en las secciones posteriores. En nuestro caso se colocan
en las tierras de los conectores SMA y del atenuador. La figura 27 se muestra los

estandares disefiados utilizando un programa que asiste el disefio por computadora (CAD).

Figura 27. Kit TAR implementado en CAD

3. Simulacion electromagnética de los estandares

La simulacion electromagnética sirve para verificar que los estandares cumplan con
ciertas condiciones, las cuales se enumeran en el trabajo de tesis de Inzunza Gonzélez

[2001]. En la figura 28a y 28b se muestran las pérdidas por regreso del estandar “Thru” en
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formato rectangular y en carta de Smith respectivamente. En ellas se observa que el

“Thru” se encuentra muy bien adaptado hasta los 10 GHz.

Por otro lado, en la figura 28c se presentan las caracteristicas del elemento reflector
(“Short”) y se puede observar que conforme se incrementa la frecuencia, la fase y la
magnitud (las pérdidas aumentan con la frecuencia) cambian ya que elemento reflector esta
desplazado. Si el corto no estuviese desplazado se veria como un sélo punto en el extremo

izquierdo de la carta de Smith.

S11y 522 S11y 522

=20

=30 4

o
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i 2 3 + £ (3 = a {[x]
GHz Frecuencia de 0.5GHz a 4GHz Frecuencia de 0.5GHz a 4GHz
a b c

Figura 28. a) y b) Simulacion electromagnética en Momentum del “ Thru” y ¢) del “Short”

4. Generacion del los archivos Gerber y NC Drill

Una vez verificado el disefio se generan archivos Gerber y NC Drill los cuales
contienen la informacion del tamafo y las coordenadas de cada elemento que conforma el

kit de calibracion, y ademds contienen informacién sobre las caracteristicas de las
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perforaciones. Normalmente ésta es una opcion incluida en los programas de CAD para
PCB. El formato utilizado para generar el archivo Gerber fue 2:5, se utilizaron las capas
superior e inferior (fop, bottom) y ademas una capa mecanica (mechanical) que sirve para
delimitar el tamafio de la tarjeta del circuito impreso; el formato utilizado para las aperturas

fue el RS274X.

5. Fabricacion del KIT de calibracion

Se envian los archivos Gerber y NC Drill a la fabrica de prototipos para su
construccion. Los detalles de esta etapa dependen del fabricante por lo que es importante

revisar dichos archivos antes de enviarlos.

6. Ensamble del kit de calibracion. La colocacion de los conectores tipo SMA y del
atenuador es rapida y sencilla, solamente se debe tener cuidado de que el contacto con
el plano de tierra sea el optimo, es decir, evitar soldaduras “frias” o quebradizas. En la

figura 29 se muestra la fotografia del kit de calibracion construido y ensamblado.

=

—
- =

=

Figura 29. Fotografia del kit TAR construido
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De la experiencia adquirida en realizar este tipo de kits de calibracion se

desprenden las siguientes recomendaciones:

El andlisis y diseno de las lineas de transmision al utilizar programas CAD y el
simulador electromagnético es muy conveniente y preciso. Ademads, acelera la tarea de
disefio ya que se toma en cuenta la mayoria de los parametros fisicos del substrato lo que

incluye las pérdidas provocadas por el cobre.

Es recomendable disefiar bibliotecas para implementar el kit de calibracion en un
programa CAD (paso 2) ya que son esenciales para agilizar el disefio de prototipos
posteriores. Dichas bibliotecas deben tomar en cuenta las dimensiones de cada elemento y
sus tolerancias, asi como la cantidad y tamafo de las “vias” requeridas de acuerdo al tipo
de conectores utilizados. El fabricante del PCB tiene limitantes en el tamafio de las “vias”

por lo que se debe consultar dicha limitante antes de realizar el disefio.

La implementacion de las “vias™ es vital para reducir la longitud del lazo entre el
plano de tierra y los bornes del conector. Es decir, las “vias” disminuyen las capacitacias
parasitas de la discontinuidad que se presenta entre el conector coaxial y la microcinta. La
falta de “vias” tiene efectos pardsitos muy marcados en el desempefio del kit de calibracion

conforme aumenta la frecuencia.

La simulacion electromagnética arroja valores muy cercanos a las mediciones, por
lo tanto es recomendable realizarla después de la sintesis de los estandares y antes de

construir el kit de calibracion.
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Cuando se realiza el ensamble de los conectores SMA con el substrato es necesario
que los extremos de las lineas de transmision estén tan cerca del limite del substrato como
sea posible. Para esto se puede utilizar una lija muy fina y verificar dichos limites con un
microscopio. Si esto no se tomara en cuenta se presentarian capacitancias parasitas en la
discontinuidad, lo cual limitaria la anchura de banda util del kit de calibracion. En las
pruebas realizadas se pudo observar que dependiendo de la exactitud de este procedimiento

se puede incrementar hasta 900 MHz el ancho de banda del kit.

La exactitud en la fabricacion del los estandares es muy importante, de lo contrario
no se cumpliran las condiciones (lineas no reflectoras, simetria en los elementos
reflectores, etc.) que se tomaron en cuenta en el modelo de la calibracion [Inzunza
Gonzalez, 2001]. En este caso las tolerancias fluctuaron menos del +1% respecto al ancho

tedrico de las lineas.

El VSWR de los estandares toma gran relevancia conforme aumenta la frecuencia
de medicidn. De aqui se desprende la principal razon sobre la limitante del ancho de banda
de un kit de calibracion hecho en microcinta. La limitante principal que se encontro, en el
kit de calibraciéon TAR, hecho en microcinta, fue el VSWR del atenuador que se utiliz6. En
el Apéndice B se presenta la hoja técnica de dicho atenuador donde se puede observar que

el VSWR aumenta con la frecuencia.
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IV.3 Base de pruebas

En la caracterizacion de un transistor, ademas del kit de calibracion es necesario un
dispositivo en el cual podamos montar el transistor adecuadamente, y que nos permita
hacer las conexiones necesarias con el instrumento de medicion. Este recinto es llamado
base de pruebas [Kneppo y Fabian, 1994]. La base de pruebas esta formada de un substrato
con dos lineas de microcinta que tienen una separacion adecuada entre sus extremos
internos y que depende de las dimensiones del dispositivo bajo prueba (DBP). La figura 30
presenta un ejemplo de una base de pruebas realizada en microcinta para dispositivos que

no se pueden medir directamente en un analizador de redes vectorial.

Plano final de medicion

Puerto 1 « —m _ P 2
3 : . cPuerto
ARV 7L |1 T T ARV

Figura 30. Base de pruebas til en la caracterizacion de dispositivos no insertables

Las bases de pruebas son muy utiles en la caracterizacion de dispositivos no
insertables como es el caso del transistor NEC651R479A. Los dispositivos no insertables
son aquellos que no se pueden colocar directamente en los puertos del analizador de redes
vectorial (ARV) de tal manera que se requiere de la ayuda de otros dispositivos para
poderlos caracterizar. En nuestro caso, la base de pruebas nos permitird caracterizar el

transistor, la cual, sin embargo, agrega pérdidas y cambios en la fase al medir el transistor.
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Los errores introducidos por la base de pruebas son corregidos con la ayuda de la
calibracidon y un procedimiento llamado desensamble (deembeding) en el cual se obtienen

los parametros S del DBP hasta el plano de referencia como se indica en la figura 30.

En el disefio de una base de pruebas con recinto mecanico se resalta la importancia
de que los mecanismos del sistema de prueba que se utilicen en la medicion, no impongan
estrés mecanico al substrato y que ademas la fijacion del substrato sea repetible [Kneppo y
Fabian, 1994]. Ademads, es necesario que se coloquen las conexiones a tierra lo mas
cercanas a las entradas y salidas de las sefiales de RF que se mediran. Este tipo de base de
prueba con recinto es caro y los portadores del DBP dependen del dispositivo que se va a

medir.

Una forma de evitar problemas de desgaste y estrés es utilizar un substrato como se
muestra en la figura 30 en lugar de utilizar recintos mecanicos. El estrés puede llegar a
eliminarse por completo, la fijacion del DBP se realiza una sola vez soldando el
componente a la base de pruebas, ademads, las conexiones a tierra son inherentes a los
conectores en los extremos de la base de pruebas, son muy baratos, sencillos y rapidos de

realizar.

IV.3.1 Diseiio de la base de pruebas

En el diseno de la base de pruebas es necesario basarse en la longitud del “Thru”
del kit de calibracion, de tal manera que se respeten las consideraciones hechas por

[Reynoso-Hernandez e Izunza Gonzélez E, 2001]. La consideracion que nos compete es
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que el DBP debe estar montado en lineas de transmision no reflectoras y que tengan una

longitud igual a la mitad de la linea de referencia (“Lyy,” /2).

La base de pruebas se debe disefiar en un substrato con las mismas caracteristicas
técnicas del substrato utilizado para construir el kit de calibracion (Seccion 1V.2.1.1.1),
preferentemente de una zona contigua a la zona donde se implement6 el kit de calibracion.
Dicho esto, la base de prueba se disefia en un substrato FR4 con las mismas caracteristicas

mencionadas en el desarrollo de kits de calibracion.

Las lineas se sintetizaron en el programa ADS de la compaiia Agilent y después se
implementaron en un programa para disefio de PCB. La separacion entre los extremos de
las lineas de 50 Q a 5 GHz se tomd de la hoja técnica del transistor NEC651R479A
(3.7mm) y se presenta en el Apéndice B. En la figura 31 se muestra la base de pruebas

implementada en CAD.

Figura 31. Base de Pruebas implementada en CAD

La figura 32 muestra la fotografia de la base de pruebas construida sobre un

substrato de FR4 como se indic6 en el procedimiento de disefio.
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Figura 32. Fotografia de la base de pruebas para medir el NEC651R479A

IV.3.2 Verificacion de las bases de prueba

Para probar la utilidad de esta base de pruebas se procedié a la medicién de los
parametros S del transistor NEC651R479A en el punto de polarizaciéon Vps = 3.5V de tal
manera que circule una corriente Ips = 50 mA como se indica en la hoja técnica del mismo

transistor (Apéndice B).

En la figura 33 se muestran los resultados de la medicion y se puede observar
claramente que las mediciones de los parametros S medidos son diferentes a los
proporcionados por el fabricante y reportados en la hoja de datos. La tinica excepcion es el

parametro de transmision Sy; que si es similar al S,; proporcionado por el fabricante.
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Figura 33. Pardmetros S del transistor NEC651R479A medidos en la base de pruebas

Después de estudiar el problema se consideré que los errores en el S, y Sy se
presentaban por efectos de calentamiento por lo que se procedid a colocar un sistema de
enfriamiento utilizando aire en movimiento (ventilador). El montaje de esta prueba se

muestra en la figura 34. Los resultados no fueron lo suficientemente buenos, pues se
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observd que el calor se concentraba en un area muy pequeia debajo del transistor y el aire

no fue suficiente para mantener el transistor a una temperatura menor a 30°C.

Figura 34. Base de pruebas enfriada con ventilador y disipador

En la figura 35 se presenta una base de pruebas con disipadores de calor para tratar
de corregir el problema. Sin embargo, esta prueba tampoco fue satisfactoria pues los
disipadores no pudieron hacer contacto con el area donde se concentraba el calor con

mayor intensidad (justo debajo del transistor).

Transistor

Disipador de
Calor

Figura 35. Base de pruebas con disipador
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IV.4 Implicaciones térmicas en el disefio de la base de pruebas

Como se vio anteriormente la base de pruebas no esta funcionando adecuadamente,
pues con referencia a la hoja técnica del transistor s6lo el parametro S,; tiene la exactitud
adecuada. En esta seccion analizamos los problemas debidos a la falta de una correcta
disipacion del calor generado en el transistor y que afectan la medicion correcta de los

parametros de dispersion del transistor.
IV.4.1 Conduccion

La transferencia de calor puede tomar lugar por uno o mas de tres modos:
conduccion, conveccidn, y radiacion. Cuando existe una diferencia de temperaturas, la
experiencia muestra que existe una transferencia de energia de la zona mas caliente a la
zona con menor temperatura y se dice que energia es transferida por conduccion y que la
razén de transferencia de calor (q) por unidad de area (A en m”) es proporcional al
gradiente de temperatura normal [Colman J. P., 1976]. Entonces, la ecuacién
unidimensional de transferencia de calor en estado estable (la temperatura no cambia con el

tiempo) es:

—=—k— (36)
oT . :
Donde o es el gradiente de temperatura hacia donde fluye el calor y k es la
X
conductividad térmica del material (que es altamente dependiente de la temperatura y se

expresa en W/m°C). El signo menos indica que el calor debe fluir con una pendiente
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negativa (cumpliendo con el segundo principio de la termodinamica). La conductividad
térmica (k) indica qué tan rapido fluye el calor en el material y para el caso de un volumen

la ecuacion que representa el flujo de calor es:

2 2 2 )
8T+8 T+8 T+g:£8_T (37)
axz 2 522 k k (31'

oy

Donde: Qes la energia generada por unidad de volumen, c es el calor especifico del

material, p es la densidad del material y T el tiempo. Observando la ecuacion (37) podemos
ver que el calor se difundird mas répido en el material si se tiene una alta conductividad
térmica (k). De igual forma, un valor pequefio de la capacidad calorifica (pc) significa que
solamente una pequefia parte de la energia que se mueve a través del material sera

absorbida por el material [Holman, 1976].

El mecanismo de conduccion de calor se lleva a cabo de dos maneras: vibracion de
la red cristalina (/attice) y por medio de electrones libres. La transferencia de calor en gases
se lleva a cabo por colisiones directas entre las moléculas y su conductividad térmica es
baja comparada con la mayoria de los sélidos. El flujo de calor por conduccidon ocurre
debido a colisiones entre &tomos y moléculas en la sustancia y la subsiguiente transferencia

de energia cinética.

Por lo tanto, entre mejor conductor sea un material mejor serd su capacidad para
transferir calor. En el caso de la vibracion en la red cristalina la transferencia de calor es

muy pequeia comparada con la de los electrones libres [Holman, 1976].
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IV.4.2 Conveccion

En el caso de la conveccion la transferencia de calor se da también por el proceso
de conduccion pero solo en una capa muy delgada que se presenta en los limites de la
superficie donde choca el fluido que eliminara el calor (aire, agua, etc.). Por lo tanto, se
debera calcular el valor de q con la ecuacion (36) teniendo en cuenta la conductividad
térmica del fluido y el gradiente de temperatura del fluido donde estd colocado el elemento

que se desea enfriar.

La velocidad del fluido debe tomarse en cuenta porque el gradiente de temperatura
es dependiente de la razéon con la que el fluido remueve el calor, es decir, una mayor
velocidad del fluido producird gradientes de temperatura mayores [Holman, 1976]. Para
calcular el efecto de la conveccion se utiliza la ley de Newton del enfriamiento que se

muestra en la ecuacion (38).

q=hAT,-T,) (38)

Donde: h es el coeficiente de transferencia de calor (también se le llama
conductancia de capa delgada, puesto que es donde se lleva acabo la conduccion de calor) y
esta dada en W/m”°C, T,, es la temperatura del objeto donde esta colocado el elemento que

se requiere enfriary 7 es la temperatura del fluido con el que se pretende enfriar.

Cuando se coloca una placa caliente a temperatura ambiente y no existe una fuente
que mueva el aire alrededor de la placa, el aire se movera como resultado de los gradientes

de densidad cerca de la placa. A esto se le llama conveccion natural, y cuando existe una
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fuente que provoque un flujo se le llama conveccion forzada [Holman, 1976]. En la Tabla

IT se muestran valores aproximados del valor de h.

Tabla II. Valores aproximados del coeficiente de transferencia de calor por conveccion

Tipo de conveccion h (W/m”°C)
Aire libre 5-25
Aire forzado 10-500
Agua 100-15000

IV.4.3 Resistencia térmica de los materiales

En el caso de tener dos superficies en contacto A y B (como se muestra en la figura

36a, existira una diferencia de temperatura entre cada una de las superficies (T, T, T3).

_—
—\N WN—e
Ti RA T2 RB T3

b)

Figura 36. a) Conduccion de calor a través placas en contacto; b) Circuito equivalente

Para obtener el comportamiento de todo el sistema se calculan los gradientes de
cada material con la ecuacion (36) y puesto que el flujo de calor debe ser igual en todas las

secciones, entonces el flujo de calor dado por la ecuacion (36) para la placa A y B sera:

T, -T, Z—kBAT3 - T,

A B

q=—k,4
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Resolviendo simultdneamente estas ecuaciones se tiene que el flujo de calor a
través de las dos placas esta dado por:

_ I -T,
17 A/, 4)+ Ax, (K, 4)

(39)

Donde Ax, y Ax,son los grosores de la placa A y B respectivamente. Si la tasa de

transferencia de calor, q, se considera como flujo y la temperatura como el potencial para
que fluya el calor, entonces la ecuacion (39) se puede expresar como la relacion entre dicho

potencial (AT) y el flujo (q) como sigue:

q="= (40)

Donde Ry, es la resistencia térmica dada por: Ax,/(k,4) + Ax, /(k,A). El circuito

equivalente se muestra en la figura 36b.

La aplicacién en el disefio de bases de prueba de este tipo de mecanismos de
conduccion y resistividad es muy importante, y la necesidad de disipar el calor estuvo
presente en el diseno de la base de pruebas anterior. Si al disefio anterior agregamos una
placa de cobre como disipador de calor en el plano de tierra entonces, tendremos tres
superficies en contacto: el transistor, el substrato y la placa de cobre como elemento

disipador.

En la base de pruebas el transistor actia como una fuente de calor (debido al flujo

de corriente en el semiconductor) que hace contacto con una pieza de metal colocada en la
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parte inferior del dado semiconductor. La figura 37 muestra la vista del inferior del
transistor NEC651R479A donde se realiza el contacto con la tierra. Esto sirve para extraer
el calor del interior del mismo y transferirlo a otro medio.

Fuente

Compuerta
= Drenador

Figura 37. Vista del plano inferior del transistor

Esta pequefia pieza de metal, a su vez, se coloca sobre una tira de cobre de tal
manera que el calor entregado por el transistor se transmita hacia la seccion donde se
encuentran las “vias” que se conectan con el plano de tierra, donde se espera disipar el

calor. Las figuras 34 y 35 muestran los detalles de dicha base de pruebas.

En la base de pruebas construida hasta el momento (figura 35) la tira de cobre
donde se coloca el transistor no es capaz de drenar la excesiva cantidad de calor que se
genera en el transistor, por lo tanto, podemos decir que la resistencia térmica, Ry, del
sistema es muy grande y no se alcanza a transferir adecuadamente el calor a una superficie

de mayor tamafio como lo es el plano de tierra.

IV.4.4 Correccion del efecto de calentamiento

En base a la teoria expuesta en la seccidon anterior se propone como solucion un
nuevo disefio de la base de pruebas. La diferencia esencial con la base de pruebas anterior

radica en que las “vias” seran colocadas debajo del transistor y ademdas agregaremos mayor
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area y “vias” de cobre en la capa superior de las bases de pruebas con diferentes
configuraciones. La figura 38 muestra la fotografia de las bases de prueba que se

construyeron.

Basel Base 2 Base 3

Figura 38.Fotografia de las bases de pruebas para el transistor NEC651R479A

Después de colocar el transistor y los conectores SMA en los extremos de las bases
de pruebas se realizaron las pruebas pertinentes. Las pruebas se llevaron a cabo bajo las
condiciones de laboratorio a una temperatura ambiente de 21°C y se utilizé la técnica de
calibracion TAR para corregir los parametros S del transistor montado en la base de
pruebas (polarizdndolo con un potencial Vps = 3.5V y una corriente Ips = 50mA).

Finalmente, las mediciones se compararon con los datos de la hoja técnica del transistor.
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Figura 39. Pardmetros S medidos del transistor NEC651R479A sobre diferentes bases de

pruebas

En la figura 39 se muestran los parametros S medidos y los proporcionados por el
fabricante donde se observa claramente que los errores en la medicion de pardmetros S
disminuyeron de manera importante, especialmente el S;, lo que indica que la colocacion
de “vias” debajo del transistor mejora el aislamiento entre los puertos. El error

practicamente se elimina para las frecuencias desde 0.5 GHz hasta 1.2 GHz, pero el
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problema persiste en altas frecuencias. Para disminuir esta discrepancia se propone utilizar

la técnica de calibracion TRL multilineas.

Antes de proceder con el disefio y fabricacion del nuevo kit de calibracion se
presentaran los detalles tedricos que deberdn considerarse en el disefio térmico de las bases

de prueba.

IV.4.5 Explicacion del fendmeno térmico en la base de pruebas

Como se vio anteriormente el concepto de resistencia térmica se basa en el flujo de
calor a través de un area transversal que produce una diferencia de temperaturas. Entre las
diferentes capas de un transistor encapsulado, montado sobre un substrato y un disipador de
calor (mostrado en la figura 40) existen varias trayectorias por donde fluye el calor cuando

pasa una corriente a través del transistor.

Los transistores de mediana potencia normalmente tienen una terminal en el
encapsulado que tiene mayor area que los demas (la fuente en este caso), esta terminal tiene
contacto directo con la juntura del dado del transistor, de tal manera que el calor generado
en el semiconductor sea expelido para evitar que el semiconductor sufra dafios debido a las
altas temperaturas. Los dispositivos hechos con GaAs son mas tolerantes a altas
temperaturas en la juntura que los de silicio, sin embargo, el GaAs tiene aproximadamente

un tercio de la conductividad térmica del silicio [Anadigics, 2003].

En cada capa mostrada en la figura 40 se presentan diferentes temperaturas de

acuerdo a la ruta de evacuacion de calor y por lo tanto existirdn resistencias térmicas
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asociadas a cada capa [Sirenza Microdevices, 2002] y [Anadigics, 2003]. La figura 41
muestra un circuito con las resistencias térmicas de las capas mostradas en la figura 40 y

las trayectorias que sigue el flujo de calor.

Empaguatad
Adesi

s S
AN P e

Transisior (dado Gahs)

Porla Chip dé cobre (Fuenba an un FET) /

R - D H

| Disipador da calar (cobral L,,/l

Figura 40. Estructura del montaje de un transistor sobre un substrato con disipador

IvV.4.5.1 Rutas de escape del calor en la base de pruebas

Como se puede observar en la figura 41 existen dos rutas por las cuales se disipa el
calor que se genera dentro de transistor. La rama de la izquierda (ruta de alta resistencia
térmica) muestra el camino que toma el calor cuando éste tiende a salir por el
empaquetado. Asi pues, la energia calorifica se transmite primeramente por conduccion
entre la juntura del dado del semiconductor y el empaquetado; finalmente el calor fluye a
través del empaquetado hasta llegar al aire por el mecanismo de conveccion. Generalmente,
en transistores de mediana potencia esta ruta no permite un buen manejo de la transferencia
de calor pues su resistencia térmica es grande, por lo tanto no la tomaremos en cuenta en

los célculos para el disefio térmico.
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Por otro lado, la ruta predominante por donde fluye el calor generado en el
semiconductor debido al flujo de corriente se da hacia la parte baja del transistor. La ruta
predominante se muestra en la parte derecha de la figura 41 y estd en paralelo con la ruta

del empaquetado mencionada anteriormente.

En la ruta predominante el calor fluye desde la juntura del transistor a través del
trozo de metal conectado a la fuente (S) del transistor, después pasa por el PCB (utilizando
“vias” metalizadas) hasta el plano de tierra. La transferencia continua hacia el disipador de

calor y finalmente por conveccion se trasmite al aire circundante [Sirenza, 2002].

El contacto entre la terminal de la fuente del transistor y la union del transistor se
muestra en la figura 41 como R union-terminal Mas la resistencia Ri, terminatl-peb- La suma de
estas resistencias es parte de la informacion técnica que brinda el fabricante en la hoja de
datos del transistor y se le llama resistencia térmica de canal-empaquetado, para el

transistor NEC651R479A Ry, = 0. = 30°C/W.

Ruta da alla resistancia
térmica Linicin cal tranaistor

R evacuar el calor
1y rvan-gin

;Rm undon-pag

Rm pin-pek
§RI" pi)-aifg

R

th ehasg-aire

l Ruta dominante para

Fin da GND

Superficie dal
empaquetado

Ih ped-chiss

Aire:

Figura 41. Representacion de los efectos térmicos en la base de pruebas
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La resistencia entre la terminal del transistor y el plano de tierra de la base de
pruebas también presenta una resistencia térmica que le llamaremos R peb-chas. En €l caso
de un PCB que cuenta con ‘“vias” para transmitir el calor hacia el plano de tierra la
resistencia térmica total estd formada por 3 rutas resistivas. La primera ruta es a través de
las “vias” de cobre, la segunda pasa por la soldadura que rellena los huecos de las “vias” y

finalmente la tercera ruta se presenta a través del material del substrato.

La ultima ruta se puede ignorar pues tiene muy poca conductividad térmica y su
efecto es despreciable. Por lo tanto, la resistencia térmica Ry, peb-chas €Stard formada por tres
resistencias térmicas en una configuracion en paralelo como se muestra en la figura 41

[John Tobias et al. 2003].

IvV.4.5.2 Calculo de 1a R¢, del substrato con “vias”

Para realizar el calculo de la resistencia R peb-chas NOS basaremos en la figura 42 en
la que se muestra un corte transversal de un substrato de FR4 con grosor Ax. Las “vias” se

realizaron con cobre y el hueco se relleno con soldadura SnPb.

Via de g Via de Cobre
Loore Soldadura
—_—
Ax
Substrato de FR4 —
a b &

Figura 42. a) Vista superior del substrato y via; b) corte transversal del substrato y via; c)
circuito equivalente
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En base a la ecuacion (40) sabemos que la resistencia térmica depende directamente
de la distancia que recorre el calor transferido (Ax) y es inversamente proporcional a la
conductividad térmica (k) y al area transversal (A) por donde pasa la energia calorifica, es

) AT  Ax .
decir, R, =——=—"_ En el caso de una via hecha con cobre, rellena con soldadura se

q
tiene el circuito equivalente mostrado en la figura 42c donde la resistencia del substrato

FR4 se desprecia porque su conductividad es muy baja.

En este caso el valor de Ax es el grosor del substrato FR4, Ax = 1.5mm. La
conductividad térmica para el cobre y la soldadura es ko, = 0.390 W/mm°C y kyq =
0.035W/mm°C respectivamente obtenidos del trabajo presentado por Holman [1976]. En
base a la configuracion en paralelo de las resistencias térmicas, la resistencia equivalente

estd dada por [Holman, 1976 y John Tobias, 2003]:

= Rcu // Rsld = Ax (41)
k A + ksld Asld

cu cu

R

th pcb-chas

En donde Ay y Agg son las éareas transversales de la “via” de cobre y de la
soldadura respectivamente. El area transversal depende de la longitud de la via (1.5mm) y
del diametro de la via. Las “vias” de cobre que se implementaron en las bases de prueba
tienen un didmetro de 0.4318 mm (13 mils) y el grosor de la via es: z =38 pum. Por lo tanto,

tenemos que la resistencia térmica para una sola via estd dada como sigue:

kew=0.390W/mm°C
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0.4318

A, =2%r*r*z=2r *0.038= 0.05154 mm’

kew®Acy = 0.02010 W/mm°C

kga=0.035W/mm°C

0.4318

2
A, =n*r’ :ﬂ( j =0.1464 mm®

kea*Agq = 0.005125 W/mm°C

1.5

Rthpcb—chas = = 5946OC/W
0.02010+0.005125

La resistencia térmica total hasta el momento es la suma de 1a R union-terminal, Rin
terminal-pcb Y Rih peb-chas Y €Std muy cercana a los 90°C/W. Para disminuir Ry peb-chas €5

necesario colocar debajo del transistor tantas “vias” como sea posible.

Si consideramos que el calor se transmite uniformemente desde el transistor hacia el
substrato y se considera que existen 7 “vias” debajo del transistor (como es el caso de
nuestro disefio) entonces el valor de la resistencia R peb-chas diSminuird inversamente
proporcional a la cantidad de “vias”, por lo tanto Ry, peb-chas Serd de 8.49°C/W. Con estas
siete “vias” bajo el transistor la resistencia serd de 38.49°C/W. Cabe mencionar que la
mayor parte del trabajo para conducir el calor hacia el plano de tierra lo realizan las “vias”

de cobre.
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Con esta resistencia térmica se pueden calcular los incrementos de temperatura en
la juntura del transistor en funcion del punto de polarizacidon del transistor. Por ejemplo, si
se considera el peor de los casos, donde la potencia de salida de RF es cero, entonces toda

la potencia se disipara en el transistor.

De esta manera si el transistor esta polarizado con Vps = 6.0V y fluye una corriente
Ips = 1 A, la potencia que tendra que disipar el transistor es de 6W. El incremento en
temperatura que se producird debido a la resistencia de las “vias” en el substrato es: AT =
8.49*%6 = 50.94°C. Esta temperatura se suma con la temperatura de empaquetado que se

expondra posteriormente.

IV.4.5.3 Calculo de la resistencia térmica del disipador

En el caso de que la base de pruebas no pueda disipar el calor adecuadamente se
puede colocar un disipador en el plano de tierra de la base de pruebas. En nuestro caso se
coloco un disipador de cobre con un grosor Ax de 2.04mm y un area, Ay, de 18.3%20.8
mm?. La resistencia térmica del disipador, Ry, 4is, €sta dada por Ax/ke,Agis = 0.01374°C/W.
Por lo tanto, el disipador de calor de cobre practicamente no incrementa la resistencia

térmica gracias a su alta conductividad térmica, es decir, disipa el calor rapidamente.

IV.4.5.3 Efectos de aplicar conveccion forzada de aire

Finalmente, si consideramos la conveccion forzada de aire por un ventilador,

entonces (basados en la ecuacion (38)) la resistencia de conveccion esta dada por:



80

1
R, =— 42
thconv h A ( )

De acuerdo a la Tabla II el valor de 4 utilizando la conveccion forzada con aire
varia de 10 a 500 W/m*°C. De acuerdo a las dimensiones de la base de pruebas el 4rea que
esta expuesta al flujo de aire es de: Acony = 30.03*21.7mm’, por lo tanto, de acuerdo a la
ecuacion (42) la resistencia térmica de conveccion fluctuard entre 0.0031 y 0.1534 °C/W.
Cualquiera de los valores en este intervalo son muy pequefios y no se reflejan fuertemente

en la resistencia térmica total.

De lo anterior se puede concluir que las resistencias térmicas mas importantes son
la resistencia térmica del transistor y la resistencia térmica del substrato con “vias” rellenas
de soldadura. Finalmente, el disefio térmico dependerd basicamente de la Ry, del transistor
y la colocacion de “vias” en el substrato (debajo del transistor) para disminuir la resistencia
térmica total de la base de pruebas. De lo anterior podemos concluir que el transistor podra
disipar el calor de una forma eficiente durante la medicion de sus parametros S evitando

sobrecalentamientos que lo dafien.

IV.4.6 Disipacion total de potencia y resistencia de empaquetado

En cada transistor la capacidad para disipar potencia es diferente, y es dependiente
de la temperatura de empaquetado que abreviaremos como T.. Dicha temperatura se define
como la temperatura que existe en el porta-chip de cobre (terminal en la fuente del

transistor) durante el funcionamiento del transistor [Anadigics, 2003 e Infineon, 2002]. La
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dependencia de la potencia total respecto a la temperatura del empaquetado se muestra en

la figura 43 y fue tomada de la hoja técnica del NEC651R479A.

TOTAL POWER DISSIPATION vs.
CASE TEMPERATURE

RTH = S0°CANY

S

0 25 50 100 150

Total Power Dissipation, Pt (W)

Case/Circuit Temperature (Tc)'C

Figura 43. Disipacion total de potencia en funcion de la temperatura T,

Esta potencia estd dada por el fabricante en funcion de T, ya que el fabricante no
conoce las condiciones de la resistencia térmica de la aplicacion final [Infineon, 2000]. La
pendiente de la recta en la figura 43 indica la resistencia térmica entre la juntura del dado y

el empaquetado.

Al observar la grafica 43 vemos que se puede disipar una potencia maxima en el
transistor de 2.5 W cuando la temperatura de empaquetado es menor a 25°C y después
disminuye con una pendiente Ry, = 50°C/W hasta que la capacidad para disipar potencia es

nula (T.= 150°C).

Una temperatura de empaquetado tipica en los transistores de mediana potencia es
de 85°C, y de acuerdo al analisis en la seccién 1V.4.5.2 se espera un incremento en la

temperatura de empaquetado de AT,,= 50.94°C (debida al substrato y sus “vias”), por lo



82

tanto, el transistor trabajara a una temperatura de 135.94°C. Asi que es importante tener
mucha precaucion ya que la capacidad para disipar potencia, de acuerdo a la figura 43, es
menor a 0.5 W. Cabe recordar que este calculo se realizé suponiendo cero potencia de
salida (el peor de los casos en un amplificador clase A), asi que si el transistor genera
potencia de salida se puede esperar una disminucion en la temperatura de empaquetado y

por lo tanto un incremento en la capacidad para disipar potencia [Anadigics, 2003].

Es importante mencionar que el disefio térmico en las bases de prueba es muy
importante para evitar dafios permanentes en el transistor debido a las altas temperaturas y

ademas se puede obtener una caracterizacion precisa del transistor de mediana potencia.

1V.4.7 Técnica de calibracion TRLm

Como se observa en la figura 39, los parametros S del transistor mejoran
significativamente (respecto a la figura 33) cuando se toman en cuenta los efectos térmicos
que se presentan durante la medicion de los pardmetros S. Sin embargo, la discrepancia de
estos pardmetros, respecto a la hoja técnica que proporciona el fabricante, sigue presente.
Por ello optamos por la técnica de calibracion TRLm para evitar el problema del VSWR

del atenuador.

La técnica de calibracion TRLm, es una técnica de calibraciéon que consta de una
linea de referencia (T), un elemento reflector (R) y finalmente un conjunto de lineas (Lm).
Estos estandares se miden en un ARV y los datos medidos se utilizan para estimar los

errores sistematicos. Los algoritmos para realizar estd calibracion se basan en el trabajo
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realizado por Inzunza Gonzélez [2001]. Al igual que la técnica TAR dichos algoritmos
estan realizados en los programas de Saldivar, [2004] y Zuiiga Juarez y Reynoso-

Hernadez, [2005].

El kit de calibracion TRLm disefiado por medio de un programa de CAD para PCB
se presenta en la figura 44. Este kit consta de una linea de referencia (no reflectora), cinco
lineas no reflectoras adicionales de diferente longitud (L1, L2, L3, L4, L5) y de un

elemento reflector en corto circuito y desplazado.
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Figura 44. Kit de calibracion TRLm disefiado con CAD

El procedimiento de calibracién es muy similar al kit de calibracion TAR. Primero
se realizan las mediciones de datos “crudos” de la linea de referencia (linea mas corta), asi
como las potencias de las ondas incidentes y reflejadas con el ARV y se corrigen los
errores de conmutacioén en el ARV. Después se miden los parametros S de los estandares
L1, L2, L3, L4, L5 y el elemento reflector y se corrigen los errores de conmutacion.

Finalmente, se calibra con la técnica TRLm introduciendo los datos medidos de los
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estandares en el programa computacional. El substrato utilizado para la realizacion del kit
de calibracion TRLm fue FR4 y tiene las mismas propiedades que el utilizado en el kit

TAR.

Antes de la realizacion del kit se realizo la simulacidon electromagnética de los
estandares, con la cual se verificd que las lineas no fueran reflectoras. Después de dicha
verificacion se construyd y ensambld el kit de calibracion; una fotografia de este se

muestran en la figura 45.

Figura 45. Fotografia del KIT de calibracion TRLm construido

En comparacién con el kit TAR éste es mas sencillo y rapido de implementar en
programas CAD para PCB, pero se requiere de mayor tiempo para su implementacioén por
la cantidad de estandares que contiene. Para el disefio e implementacion se deberan
considerar las precauciones mencionadas en el disefio y construccion del kit TAR como se

indicé en la seccion IV.2.1.1.1.
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Figura 46. Parametros S del transistor NEC651R479A calibrados con TRLm Vds =3.5V,

Ids = 50mA. Utilizando la base 2 de la figura 38.

La validacion del kit de calibracion se llevo a cabo midiendo los parametros S del
transistor HIFET NEC651R479A montado en su base de pruebas. Los parametros S
corregidos con la técnica de calibracion TRLm se comparan con los parametros S
reportados en la hoja técnica que proporciona el fabricante. La figura 46 muestra los

resultados de dichas mediciones después de calibrar con la técnica TRLm y realizar el



86

proceso de desensamblado. Como se puede apreciar en la figura 46 la discrepancia, entre
los parametros S del transistor medidos y los proporcionados por el fabricante, se ha

corregido cuando se utiliza la técnica de calibracion TRLm.

1V.4.8 Conclusiones

El diseno y fabricacion de los kits de calibracion en tecnologia de microcinta es un
procedimiento sencillo y relativamente rapido, ademés de tener bajo costo. La calidad de
los estandares de calibracion determina el intervalo de frecuencias para el cual serd ttil la
calibracion. La técnica de calibracion TRLm resulté ser mas apropiada que la técnica de

calibracion TAR, en el cual el VSWR del atenuador es muy alto.

Las “vias” juegan un papel determinante tanto en los kit de calibracién como en las
bases de prueba para aumentar la anchura de banda del kit de calibracion. Ademas, las
“vias” disminuyen la longitud del lazo a tierra permitiendo tener mejores aislamientos entre
los puertos del transistor. Es importante mencionar que las “vias” son esenciales para
transmitir rdpidamente el calor generado en el transistor hacia el aire ya que permiten

disminuir la resistencia térmica del substrato.

El uso de un disipador de calor y flujo de aire en la base de pruebas permite
efectuar mediciones precisas ya que el efecto parasito del calor se minimiza. Las
consideraciones térmicas son de vital importancia para la caracterizacioén de transistores de

mediana potencia.
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CAPITULOV MODELADO NO LINEAL

\A Introduccion

En los ultimos afos los avances logrados en los paquetes de programacion
utilizados en el disefio por computadora (CAD) han permitido que los paradigmas en el
desarrollo de la tecnologia tomen nuevos rumbos. La capacidad de procesamiento de las
computadoras ha permitido aplicar modelos matemadticos mas complejos para describir el
comportamiento de algiin fenomeno o sistema. El desarrollo de modelos matematicos en
microondas ha permitido que los tiempos para realizar un disefio y sus costos se reduzcan

dramaticamente.

El uso de los transistores en el area de la RF y de las microondas se ha
incrementado desde la aparicion de transistores PHEMTS construidos con Arsenuro de
Galio (GaAs) que tiene una frecuencia de operacién mayor que otras tecnologias, como por
ejemplo la tecnologia de Silicio. Con ello, el desarrollo de modelos matematicos para los
transistores de microondas en diferentes condiciones de operacion ha permitido la

obtencion de disefios mas exactos.

En este capitulo se describe el procedimiento para modelar los transistores PHEMT
de mediana potencia, su utilidad y el procedimiento para obtener todos los elementos del

modelo mediante mediciones.
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V.1.1 Importancia del modelado

Para modelar el transistor se utiliza un circuito equivalente, el cual es muy
importante en el proceso de disefio de circuitos en programas de CAD. La importancia
radica en que las corrientes y los potenciales en los nodos y mallas dependen del valor que
tienen los elementos del circuito equivalente, por lo tanto, estos afectan los calculos cuando

se realizan simulaciones con el analisis de corriente directa y balance armonico.

Este circuito equivalente es posible aplicarlo a sistemas de mayor complejidad tales
como, amplificadores, osciladores, multiplicadores de frecuencia, etc. La exactitud de
dicho modelo dependera de la exactitud de las técnicas de extraccion de los elementos que

forman el modelo.

La ventaja de utilizar el modelado del tipo circuito equivalente en el disefio de
amplificadores conmutados es que permite predecir el comportamiento de la potencia de
salida, la PAE, la ganancia, las corrientes y potenciales en cualquier punto del
amplificador, el punto de compresion del transistor, ademas es posible realizar el analisis
de balance armonico, load-pull, etc. Todo esto contrasta de gran manera con los métodos
que se revisaron en el capitulo III, donde el transistor se modela como un simple
conmutador ideal. Esto trae como consecuencia que solo se puedan predecir valores como

el de la potencia de salida y la eficiencia pero con mayor incertidumbre.

Los valores de los elementos del circuito equivalente se extraen en base a

mediciones eléctricas del transistor en régimen estatico y en régimen dindmico. Por lo
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tanto, si las mediciones y los modelos que se utilizan son precisos, entonces los

procedimientos de optimizacion podrian llegar a evitarse.

Por otro lado, una de las ventajas que se obtienen cuando se modela con el circuito
equivalente es que el valor de sus elementos es independiente de la frecuencia y esto
permite extrapolar (en la simulacion) a frecuencias mayores a la que se midio y conservar
una muy buena exactitud. Ademas, los elementos intrinsecos del modelo (que se definen en
la seccion 2.1 de este capitulo) son dependientes de los potenciales de polarizacion del
transistor, lo que implica que para modelar el transistor en régimen no lineal es necesario
efectuar mediciones de parametros S en diferentes puntos de potenciales de polarizacion.
Sin embargo, con el modelado que utiliza el circuito equivalente, todo este conjunto de
mediciones se puede reducir al calculo de 13 elementos independientes de la frecuencia

[Berroth y Bosch, 1990].

V.2  Modelado de transistores

La estructura fisica de un transistor PHEMT (transistor pseudomorfico de alta
movilidad electronica por sus siglas en inglés) se muestra en la figura 47. Las
heterouniones estan formadas por uniones de diferentes tipos de materiales y con diferentes
anchuras de banda prohibida. Dicha figura muestra que el transistor tiene tres terminales: la
compuerta que es una barrera Schottky (G), el drenador (D) y la fuente (S) que son
contactos 6hmicos. El funcionamiento de un transistor PHEMT, a grandes rasgos, se puede
ver como una fuente de corriente controlada por potencial en las terminales de compuerta-

fuente (V) y drenador-fuente (V).
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Figura 47. Estructura de un transistor PHEMT

V.2.1 Elementos del modelo

El comportamiento de un transistor PHEMT se puede modelar con la ayuda de la
topologia de circuito mostrada en la figura 48. El origen de los elementos del circuito se

indica en la figura 47 y se muestran sobrepuestos en la zona donde estos se originan.

Los elementos R, Rs y Ry, representan las resistencias de las regiones neutras del
canal semiconductor y los contactos 6hmicos. De igual manera Ly, L y Lq representan las

inductancias parasitas en dichos componentes.

Ra L Cod R
ra
_/I
Cos
== Cds Cpd
I““ o I

Ls

Figura 48. Circuito eléctrico equivalente para modelar el transistor PHEMT
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Los elementos C,,, Cpq representan las capacitancias que existen entre los contactos
6hmicos de compuerta-tierra y drenador-tierra respectivamente. Todos estos elementos se
conocen como elementos pardsitos extrinsecos y son independientes del potencial de

polarizacion del transistor. [Rangel Patifio, 1994].

Los elementos restantes se conocen como elementos intrinsecos y son dependientes
del potencial de alimentacion. Los capacitores Cgs y Cgq representan las capacitancias de la
zona de desercion bajo la compuerta y son no lineales, ademas tienen una dependencia
respecto a Vg y Vgs. Las no linealidades de estas capacitancias estan fuera del alcance de

esta tesis y solo consideraremos la mayor no linealidad, que es la fuente de corriente Ig.

El parametro R; es la resistencia que presenta la estructura de canal. Cy es la
capacitancia entre las terminales de drenador y fuente. La fuente de corriente I4s representa

la corriente total que pasa por el canal y es dependiente de los potenciales Vs y Vs,

V.3 Extraccion de los elementos del modelo

En el grupo de microondas del CICESE (Centro de Investigacion Cientifica y de
Educacion Superior de Ensenada) se han desarrollado trabajos referentes a la extraccion de
los elementos del modelo mostrado en la figura 48. Por esta razén utilizaremos dichos
trabajos como herramientas para la caracterizacion de transistores. Para obtener mayores
detalles al respecto se puede consultar la tesis realizada por Rangel Patifio [1994] y otros

articulos que se mencionaran en su debido tiempo.
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Por otro lado, se utilizard el programa LIMMIFET para realizar la extraccion de los
elementos del modelo de una forma répida y efectiva [Zufiiga Judrez y Reynoso-Hernadez,
2004]. Sin embargo, los trabajos antes mencionados tratan sobre la caracterizacion de
transistores de pequeia sefial por lo que seran necesarias pequeflas adecuaciones en dicho

programa que se explicaran posteriormente en este capitulo.

La técnica de extraccion de los elementos utiliza mediciones en corriente directa y
RF del dispositivo (transistor), bajo configuraciones particulares, con las que se obtienen
los datos necesarios para determinar el valor de los elementos del modelo. Estas
configuraciones son llamadas: directa, inversa y de polarizaciéon normal (Vgs y Vds al
mismo tiempo) [Rangel Patifio, 1994]. Con las dos primeras configuraciones se extraen
datos para obtener los elementos extrinsecos, y con la ultima, los intrinsecos. Una
descripcion detallada del andlisis para extraer estos elementos se puede encontrar en los
trabajos de Dambrine et al [1988], Berrot y Bosch [1990] y Reynoso-Hernandez et al

[1996].

V.3.1 Extraccion de las resistencias e inductancias parasitas

Para la extraccion de las resistencias e inductancias extrinsecas (parasitas) se
utilizaron mediciones en régimen dinamico [Reynoso-Hernandez et al, 1996] las cuales
requieren de la medicion de los parametros S del transistor y por lo tanto, se requiere de
una calibracion previa del ARV. Esta calibracion se lleva a cabo como se indico en la
seccion 4.7 del capitulo IV. Es preciso hacer notar que al calibrar el ARV se deben incluir

los circuitos de polarizacion (T-Polar) de tal manera que se tengan en cuenta sus
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contribuciones al determinar los errores sistematicos. Las potencias en los puertos 1 y 2 del
ARV fueron de 0 dBm, no se utilizaron atenuadores en ninguno de los puertos y las

extensiones de tiempo son cero.

PT1 PT2

t—nhacia PT2 =

Figura 49. Configuracion para medir las resistencias e inductancias extrinsecas

Con las mediciones en régimen dinamico se obtienen los parametros S mientras se
polariza la compuerta-fuente en directa y el drenador se mantiene flotante [Reynoso-
Hernandez et al, 1996]. La corriente se aumenta hasta que el parametro S;; presente un
comportamiento completamente inductivo. De esta manera desaparece el efecto capacitivo

del transistor y los parametros S contienen solo efectos resistivos e inductivos del mismo.

En base a la experiencia con transistores de mediana potencia es recomendable que
la corriente que pasa por la compuerta-fuente sea aproximadamente de 80 a 93 % de la
corriente maxima que soporta el transistor en el diodo de compuerta-fuente. Dicha
corriente normalmente es un dato proporcionado por el fabricante del transistor. Para
extraer R, es necesario tomar al menos diez mediciones con diferentes corrientes en las

terminales compuerta y fuente.
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Finalmente, después de realizar las mediciones, la calibracion y el desensamblado
de los efectos de la base de pruebas sobre las mediciones, se extraen las resistencias
extrinsecas (Rg, Rq y Ry) utilizando las partes reales de los parametros Z y de las partes
imaginarias se calculan las inductancias extrinsecas (L, Ls y Lg) [Reynoso-Hernandez et
al., 1996]. Los resultados obtenidos utilizando el programa LIMMIFET se muestran en la

Tabla III.

Tabla III. Elementos extrinsecos obtenidos con mediciones en régimen dindmico

Resistencias e inductancias extrinsecas del NEC651R479A
Rg Rs Rd Lg Ls Ld
1.894 Q 0.203 Q 0.424 Q | 1320.33 pH 63.68 pH 1343.25 pH

V.3.2 Extraccion de las capacitancias parasitas

Para obtener el valor de las capacitancias parasitas Cpg y Cpq €s necesario realizar la
medicion de los pardmetros S del transistor con el drenador y la fuente cortocircuitados a
tierra y polarizando el transistor de tal manera que V<< V, (Vg debe ser al menos 2 veces

menor que el potencial de oclusion, V).

Al igual que en la extraccion de las resistencias e inductancias en régimen dindmico
se requiere de una calibracion. Dicha calibracion se realiza de la misma forma que se

explicé en la seccion 3.1 de este capitulo.

La figura 50 muestra la configuracion del banco de medicion para medir las

capacitancias extrinsecas. Cuando se utiliza el método de Dambrine et al [1988] y White
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P. M. y Healy R. M [1993] solamente se requiere la medicion en un s6lo punto de

polarizacion, pero con el método de Ooi B. L. y Ma J. Y. [2003] se requieren 2 mediciones

con diferentes valores de V.
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Figura 50. Topologia para realizar la extraccion de las capacitancias extrinsecas

Una vez realizada la medicion de parametros S del transistor se convierten a

parametros Y para utilizar su parte imaginaria en el célculo de las capacitancias

extrinsecas, C,; y Cpq [Dambrine et al,

1988]. La extraccion de los valores de las

capacitancias se realizd con el programa LIMMIFET y los resultados se muestran el la

Tabla IV.

Tabla I'V. Capacitancias extrinsecas obtenidas con mediciones en inversa

Capacitancias extrinsecas del NEC651R479A

Cpg

Cpd

280.7 {F

1009.51 fF
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V.3.3 Extraccion de los elementos intrinsecos

Una vez conocidos todos los elementos extrinsecos del modelo mostrado en la
figura 48 es necesario extraer los elementos dependientes del potencial de polarizacion
(intrinsecos). Bajo la configuracion mostrada en la figura 51 se miden los parametros S

aplicando diferentes potenciales en la compuerta y el drenador.

Figura 51. Topologia para realizar la extraccion de los elementos intrinsecos

Cuando se mide un transistor de mediana potencia la corriente Ips puede ser muy
alta (hasta 1 Amp. en el NEC651R479A) comparada con los transistores de poca potencia
y se debera considerar la resistencia de DC del circuito de polarizacion (T-Polar), que en
nuestro caso es Rpc = 0.8 Q, porque esta resistencia provocara (de acuerdo a la cantidad de
corriente que fluya en el transistor) una caida de potencial en dicho circuito de

polarizacion.

De acuerdo a la figura 51 la fuente V45 aplica el potencial deseado entre las

terminales de drenador y fuente del transistor. Sin embargo, la caida de potencial en el
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circuito de polarizacion provocara que el potencial que realmente llegue en el transistor sea

menor al potencial deseado.

Para resolver este problema fue necesario implementar una funcion adicional en el
programa LIMIFET de tal manera que se pueda calcular la caida de potencial y
compensarla adecuadamente. Asi pues, antes de la medicion de los parametros S del
transistor se mide la corriente Ips y el potencial Vg4 como se muestra en la figura 51.
Finalmente, sabiendo que la resistencia del circuito de polarizacion es 0.8 Q, se podra
calcular la caida de potencial en dicho circuito (0.8* Is) y compensarlo incrementando el
potencial de la fuente de potencial V4. Este tipo de mediciones requieren la calibracion

previa del ARV y se lleva a cabo como se indicd en la seccion 4.7 del capitulo IV.

Las potencias en los puertos 1 y 2 del ARV fueron de -5 dBm para evitar que la alta
ganancia del transistor a bajas frecuencias dafie el ARV. Por la misma razon, en el puerto 2
se coloco un atenuador de 10 dB. Finalmente, se debe realizar la calibracion en la PC y el
desensamblado de los efectos de la base de pruebas sobre las mediciones de los parametros

S para tener mediciones en el plano de referencia del transistor.

Después de obtener los pardmetros S del transistor se realiza otro procedimiento de
desensamblado que quita el efecto de los elementos extrinsecos para dejar solamente los
parametros S del transistor intrinseco. La forma de realizar este procedimiento y las
expresiones necesarias para la extraccion dichos elementos se pueden ver en los trabajos de

Rangel Patifio [1994].
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La medicion de los pardmetros S se realizo variando el potencial entre los intervalos
-1.0<Vgi<0y 0<Vy<6.0 y la extraccion de los elementos intrinsecos se llevd a cabo
utilizando el programa LIMMIFET. La Tabla V muestra los resultados de la extraccion

para Vo= -1Vy V4= 2.7V,

Tabla V. Elementos intrinsecos obtenidos para el punto Vg=-1V'y V= 2.7V

Elementos intrinsecos del NEC651R479A
Cgs Ri Cgd Cds
3341 {F 3.73Q 1057 {F 95.47 {F

V.3.4 Modelado no lineal de la corriente Igs (Vgs, Vas)

Hasta ahora, el tnico elemento del circuito equivalente, mostrado en la figura 48,
que no se ha determinado es la fuente de corriente. Este elemento se caracteriza por
presentar el comportamiento no lineal mas marcado de todos los elementos del modelo del
transistor PHEMT. Existen varios modelos para reproducir el comportamiento de esta

corriente y sus expresiones matematicas estan en funcion de los potencial Vg y V.

En trabajos previos en el grupo de altas frecuencias del CICESE se han comparado
varios modelos. En la tesis de Jos¢ Raul Loo Yau [2000] se resaltan las ventajas y
desventajas encontradas entre los modelos de Curtice cuadratico [1980], Angelov et al

[1992] y el modelo de Chen [1998].

En base a dicha experiencia se elige el modelo de Angelov para modelar el

comportamiento de la fuente de corriente del transistor NEC651R479A. Las mayores
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ventajas del modelo, de acuerdo a José Rall Loo Yau, es que requiere de pocas constantes

y ademas son faciles de encontrar a partir de mediciones de las curvas I(}); modela y

predice la transconductancia y sus derivadas con respecto a Vg con buena exactitud.

El modelo de corriente de Angelov et al [1992] para el PHEMT se pude expresar

como:

[ ds (V Vds ) = [ pk (1 + tanh(W)Xl + ﬁ’ Vds )tanh(ans ) (43)

gs?
Donde: I es la corriente cuando se presenta la maxima transconductancia, A es la
pendiente de la curva I(V) cuando V=0, a es el parametro del potencial de saturacion y y

esta dado por:

v = Z Pn(Vgs - Vpk )" (44)

n=1
Donde: Vi es el potencial Vy en el que se presenta la maxima transconductancia y P, son
las constantes de ajuste de la funcion y. Los detalles para determinar todos los parametros

del modelo se muestran en el trabajo de Angelov et al [1992].

Todos los elementos del modelo pueden ser obtenidos a partir de la medicion de las
curvas I(V). Después de obtener los parametros del modelo utilizando un programa en
MatLab® e implementar y optimizar este modelo en ADS® se pudo verificar que en la
region donde convergen la region lineal y la de saturacion no se modela con suficiente

exactitud. En base a esto se aplicé la modificacion a este modelo [J. R. Loo-Yau et al,
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2005] en la que se considera la dependencia del parametro o con respecto a V. Al aplicar

estd modificacion la ecuacion (43) queda como:

J
1,07V, )= 1, (1 tanh(y )1+ 47, Jan Za;V;Vdsj 45)

i=0

Las mediciones de la curva I(V) para la extraccion de las variables del modelo de
corriente mostrado en la ecuacion (45) se llevaron a cabo utilizando el sistema de medicion
DiVA®260. Este sistema de medicion permite realizar mediciones en forma pulsada, es
decir, se aplican pulsos rapidos variando la amplitud del potencial sincronizadamente en el

drenador y la compuerta y se mide la corriente I, en ese momento [Ladbrooke, 2004].

Las razones principales para utilizar mediciones pulsadas es evitar el calentamiento
excesivo del dispositivo y el efecto de las trampas del semiconductor. Al realizar
mediciones bajo condiciones pulsadas se garantiza una medicion isotérmica, contrario a lo
que sucede con las mediciones en estatica (sin pulsar los potenciales en la compuerta y

drenador).

En la figura 52 se muestran las mediciones realizadas en régimen dindmico y en
régimen estatico cuando el punto de reposo es Vo =-1V y V4= 1.5 V. Se pude apreciar
claramente como la caracteristica 1(}) del transistor NEC651R479A difiere sobre todo
cuando la corriente Iy es alta (Vg cercano a cero). En este ejemplo, la corriente obtenida
utilizando mediciones estaticas tiende a disminuir, respecto a la medicion pulsada, debido

al efecto de calentamiento y las trampas del semiconductor.
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Con las mediciones en régimen pulsado y utilizando un programa en MatLab® se
calculan los parametros del modelo de Angelov modificado [J.R. Loo Yau et al, 2005]. El
modelo de corriente depende de los potenciales intrinsecos por lo que al implementarlo
modelo en un programa CAD se requerird optimizar los pardmetros de éste para que su
respuesta se ajuste a las mediciones. La figura 53 muestra la corriente medida y la corriente

modelada utilizando el modelo descrito anteriormente
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Como podemos observar que la exactitud del modelo es muy buena y con esto se
completa la extraccion de los elementos del modelo mostrado en la figura 48 por lo que se

puede proceder a verificar el modelo completo.

V.4  Verificacion del modelo

Para verificar el funcionamiento adecuado del modelo es necesario simular los
parametros S y compararlos con las mediciones que se realizaron. En la figura 54 se

muestra el esquematico para la simulacion de los pardmetros S del transistor NEC651R479.

El esquematico incluye las inductancias y capacitancias del empaquetado del
transistor (los valores fueron tomados de las hojas técnicas del fabricante y se muestran en
el Apéndice B). Al mismo tiempo se “leen” los archivos de mediciones utilizando un

componente contenedor de datos (“DAC”) que viene incluido en el simulador ADS.
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:52:11 L=Lepkg nH -|- C=Cdspkg pF -|— C=Cdspka PF | | ok nH DC_Blockd0 Zload
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= . @)
L=Ldpkg nH [E] var M
R= WaR_Empaquetadp
Lsphg=0.001 ‘
SIMULACION DE PARAMETROS S Ldpkg=0.001
= Cdspkg=0.1 VAR i
| $| 5-PARAMETERS | I B
VAR S11meas=file{DAC_SMeas, "S[1,1]}
WaRdG S12meas=file{DAC_SMeas, "S[1,2]"}
Wg=08 521meas=file{DAC_Sheas, "S[2,11"
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Wd=2.7

Figura 54. Esquema utilizado en ADS para la simulacioén de pardmetros S
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Los resultados de la simulacién se muestran en la figura 55 donde se comparan los

parametros S de la simulacion con las mediciones correspondientes cuando se polariza el

transistor con Vg=-0.9V 'y V4= 2.7V.
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Figura 55. Pardmetros S medidos (-[1-[-) y simulados (---) Vg=-0.9V y V4= 2.7V del
transistor NEC651R479A

Otra prueba muy importante es la prueba de distorsion AM-AM o de un tono y
consiste en realizar la medicion de la potencia de salida del transistor en un punto de

polarizacion y una frecuencia fijos mientras se varia la potencia de entrada. De aqui el
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nombre de AM-AM pues se mide la distorsion en amplitud de la sefial de salida cuando se

cambia la amplitud de la sefial a la entrada.

Conforme se aumenta la potencia de entrada la potencia de salida del transistor
aumenta linealmente, es decir, mantiene una ganancia constante. Sin embargo, esto tiene un
limite y habrda un momento en el que la ganancia comienza a disminuir, a este efecto se le
llama compresion de ganancia y se mide en decibeles. El mas utilizado es el punto de
compresion de 1dB y nos indica que la ganancia se ha comprimido un dB respecto a la

ganancia en pequefia sefial (cuando se aplica una sefial de poca potencia en la entrada).

Cuando la sefial de salida comienza a distorsionarse indica que la ganancia del
transistor comienza a comprimirse (disminuir) y por lo tanto la sefial de salida contendra
armonicos. Debido a esto, es una practica comun medir la potencia del segundo y tercer

armonico ademas de la potencia de la frecuencia fundamental.

Para medir el AM-AM se implementd un banco de mediciones automatizado. En la
figura 56 se presenta el esquema del banco de mediciones. Para ello se requiere de un
sintetizador de sefales, dos fuentes de alimentacién, un amperimetro, un voltimetro, el
analizador de espectros y la PC con el programa de mediciones. La caja de conmutadores

permite realizar cambios en la configuracion de los medidores.
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Figura 56. Banco de mediciones de AM-AM.

Comparando los datos obtenidos en la medicion con una simulacién de balance
armonico podemos verificar si el modelo es capaz de predecir la distorsion de AM-AM. El

esquema para realizar la simulacion se muestra en la figura 57.
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Figura 57. Esquema para la simulacion de la distorsion AM-AM.
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Con el esquema de la figura 57 es posible obtener el comportamiento del transistor
cuando la potencia de la sefal de entrada incrementa hasta que se presenta el punto de
compresion deseado. El analisis de balance armonico se lleva a cabo para los tres primeros
armoénicos de la frecuencia fundamental. Por ejemplo, en la figura 58 se presenta la
distorsion de AM-AM al aplicar una sefial de entrada de 800 MHz y cuya potencia varia
desde -10 dBm hasta 16 dBm cuando el punto de polarizacion del transistor es Vg =1V y
Vg4s =2.7V. Esta figura muestra que el modelo es capaz de predecir la potencia de salida y

la ganancia con buena exactitud.
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Figura 58. Medicion (---) y simulacion (-0-0-0-) de la distorsion AM-AM con una
frecuencia de 800 MHz, Vgs=-1V y Vds =2.7V (NEC651R479A).
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V.S Conclusiones

El modelado de un transistor es una tarea delicada donde la exactitud de la
medicion de los pardmetros S del transistor es muy importante. Dicha exactitud depende de
la calibracion que se realice por lo que es necesario verificarla antes de realizar todo el
conjunto de mediciones requeridas para hacer la extraccion del valor de los elementos del

circuito equivalente.

El elemento no lineal méas importante del modelo es la corriente por lo que debera
modelarse con mucha exactitud. Debido a la dependencia de potenciales intrinsecos del
modelo de corriente se requieren optimizar las variables de este modelo al incluir los
efectos de las resistencias pardsitas en el simulador. Los errores en el modelado de la

corriente se reflejan con mayor fuerza en el parametro Sy;.

Después de la extraccion del modelo es necesario verificarlo por medio de la
comparacion de simulaciones y mediciones de los pardmetros S asi como de la prueba de

distorsion de un tono (AM-AM).

Con el modelado se demuestra que es posible reproducir el comportamiento de un
transistor por medio de un circuito equivalente que es independiente de la frecuencia, pero

dependiente de los potenciales de alimentacion Vs y V.
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CAPITULO VI DISENO, SIMULACION E IMPLEMENTACION DE

AMPLIFICADORES CLASE E EN 800 MHZ

VI.1 Introduccion

Una vez validado el modelo no lineal, utilizado para simular el PHEMT en el rango
de frecuencias de interés (0.5GHz a 4GHz) el siguiente pas6 ldgico es utilizarlo para
analizar el amplificador clase E. Este modelo nos permitird reproducir y predecir el

comportamiento del transistor y por lo tanto el del amplificador clase E.

En este capitulo se presenta una metodologia para el disefio y simulacion de un
amplificador clase E. El amplificador se disefia para 800 MHz utilizando las teorias
desarrolladas en el grupo de microondas en el CICESE por José Rail Loo Yau y se
compara con el disefio propuesto por Mader en 1995. A grandes rasgos la teoria del
CICESE considera los elementos parasitos del transistor en el calculo de la red de salida
del amplificador, lo cual mejora los resultados significativamente cuando se compara con

las teorias presentadas en el capitulo 111 y la de Mader T. B. y Popovic Z [1995].

El disefio de las redes de entrada y salida del amplificador se hara con tecnologia en
microcinta. Se escogid esta tecnologia por ser simple y facil de implementar. Con la
utilizacion de esta tecnologia evitamos la adquisicion de componentes que son caros y
dificiles de conseguir, tales como las inductancias y capacitancias con alto Q, etc. Ademas,
los efectos parasitos de estos elementos son mdas nocivos en altas frecuencias, lo que

restringe la busqueda de componentes con determinada calidad, los cuales algunas veces no
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estan disponibles en pequefias cantidades como lo requerimos para nuestro prototipo. Por
otro lado, la microcinta s6lo requiere de un substrato con una capa de cobre en ambos
lados. Estos materiales y la tecnologia para construir los circuitos estan al alcance en el
laboratorio de microondas, ademas debido a las dimensiones de los amplificadores a 800

MHz es muy sencilla su implementacion.

V1.2 Efectos de los elementos parasitos del transistor en los amplificadores clase E

En el capitulo III se explico el funcionamiento de los amplificadores clase E
modelando el transistor como un conmutador ideal. Con este modelo la eficiencia teorica
alcanzable es de 100%. Sin embargo, cuando se agregan los efectos de la resistencia de
encendido del transistor la eficiencia disminuye debido a que se disipara potencia en el
transistor. Todas las referencias que se utilizaron en el capitulo III utilizan muy bajas

frecuencias (3 a 20 MHz) y se alcanzaron eficiencias cercanas al 97%.

Cuando se disefa en bajas frecuencias los efectos pardsitos de la resistencia de
encendido del transistor no representa mayor problema para que el transistor se comporte
como un conmutador cercano al ideal. El problema se presenta en mayores frecuencias
puesto que la reactancia de las capacitancias intrinsecas y extrinsecas, asi como la
reactancia de las inductancias extrinsecas del transistor se hacen notar conforme aumenta la

frecuencia.

Para ilustrar lo anterior se disefia la red de carga de un amplificador clase E a 800

MHz utilizando el analisis propuesto por Raab, 1977, como se describi6 en la seccion 2.5
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del capitulo III. Para comprobar el comportamiento de la fuente de corriente como un
conmutador se simula el amplificador clase E utilizando el analisis de balance armdnico y
se considera el transistor (NEC651R479A) como una fuente de corriente solamente, es

decir, todos los elementos parasitos del transistor se ignoran.

En la figura 59 se muestra el esquema utilizado para la simulacion. La sefal de
entrada es una sefal senoidal con una potencia de 6.55 dBm para saturar el transistor
(fuente de corriente), el potencial de drenador es de 3V y la red de carga (en el drenador) se

obtuvo utilizando el andlisis de Raab que considera el transistor como un conmutador ideal.

1_Proba
v DG t_|_ _| dol Transistor modedado como
SRC1 = - fuente de corriente
Vde=vd v/~
= s | [ |
Vent = _Drenador Al V_Salida
'E— 17 il
BT = Cap Cap Inductor _Frobe a
FoRt1 g Cs i L10 I_Out1 .
Nurm=1 l ICW-H%DF C=1pF L=44.,3935nH B=21 Ohms
Z=50 Ohms
Freq=800 M- =
Wde =Vg 1 =
1‘. 3 =] VAR
If@l HARMONIC BALANCE I M —= iz ﬁ:f?
Harmonic Balanca DCloRF  Pspec PAE Ife Pinput =6.55
HE1 DCtoRF1  Pspec!  PAE1 Ifel Vd=3
Freq[1]=800MHz
Order=[12]

Figura 59.Esquematico para simular el amplificador clase E con una fuente de corriente

La potencia de entrada, la eficiencia de drenador, la potencia de salida y la ganancia
son parametros que se utilizan para medir el desempefio del amplificador y que podemos

obtener con la simulaciéon de balance armonico. Los resultados de la simulacién se
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muestran en la Tabla VI. En la figura 60 podemos observar que la corriente (Ids) y el
potencial en el drenador (V_Drenador) estan desfasados adecuadamente y son muy

similares a las formas de onda ideales (figura 9).

Tabla VI. Parametros del amplificador clase E (sin incluir los parasitos del transistor).

Frecuencia | Potencia de entrada | NMgrenador | Potencia de salida Ganancia
800 MHz 6.55 dBm 93.77% 23.34 dBm 17.37 dB

Corriente y Voltaje de Drenador

V)
(ww) sp|

V_Drenador
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0.0 05 1.0 15 20 25

Tiempo (nseg)

Figura 60. Potencial y corriente de drenador (transistor como una fuente de corriente)

Los picos de potencial después de que el transistor se activa (tiempo = lnseg) se
deben a que la sefial de entrada es senoidal (idealmente deberia de ser cuadrada [Sokal y
Sokal, 1975]) y tarda cierto tiempo en saturar a la fuente de corriente [Loo Yau J.R. et al,
2006]. Lo anterior es una de las causas para no alcanzar el 100% de eficiencia en el
drenador puesto que existird corriente y un pequeiio pico de potencial en el drenador en el

mismo periodo lo que provocara una disipacion de potencia en el transistor.
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Cuando se agregan las resistencias parasitas del transistor (Ry y Rq) al modelo de
corriente que se estd utilizando las formas de onda no cambian drasticamente en su forma,
sin embargo, se agrega una componente de corriente directa en el potencial de drenador
debido a la caida de potencial en las resistencias de drenador y fuente cuando el transistor

esta encendido.

Por otro lado, si consideramos que todos los elementos que modelan el transistor
NEC651R479A (figura 48) estdn presentes, entonces las circunstancias cambiardn

drasticamente como se muestra en la figura 61.

Corriente y Voltaje de Drenador

V)
(yw) sp|

\/_Drenador

Tiempo (nseq)

Figura 61. Potencial y corriente de drenador (modelando con un circuito equivalente)

Las formas de onda en la figura 61 cambian con respecto a las ideales debido a la
pérdida de sintonia de la red de salida provocada por los elementos parasitos en el puerto
de salida del transistor (Cgs, Cpd, Cod, Ls, La, Rs, Rg). Los efectos en el desempefio del
amplificador se muestran en la Tabla VII, dichos resultados presentan cierta degradacion

en todos los pardmetros comparados con los resultados de la Tabla VI.
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Tabla VII. Parametros del amplificador (incluyendo los elementos parasitos del transistor)

Frecuencia | Potencia de entrada Ndrenador Potencia de salida Ganancia

800 MHz 8.68 dBm 85.5% 20.58 dBm 11.89 dB

Como se puede observar se requiere de mayor potencia en la entrada para saturar el
transistor, la potencia de salida disminuye aproximadamente 3dB (la mitad de la potencia)
y la eficiencia de drenador disminuye aproximadamente 8%. Si extrapolamos estos
resultados a frecuencias mas altas (donde el efecto de la reactancia de los parasitos aumenta
linealmente con la frecuencia) el resultado sera cada vez mas nocivo. Por ejemplo, en la

Tabla VIII se presenta los resultados de las simulaciones para un amplificador a 1.9 GHz.

Tabla VIII. Resultados de la simulacion de un amplificador a 1.9 GHz

Simulacion Pot. de entrada | Ndrenador | Pot. de salida | Ganancia
Solo fuente de 5.4dBm 93% 24.9dBm 19.48dB
corriente
Con parasitos 14dBm 83% 19dBm 4.9dB

Comparando los resultados de la figura 61 podemos observar que la eficiencia
disminuye 10% cuando se consideran los parasitos, ademas la ganancia cae drasticamente.
De los resultados anteriores se desprende la necesidad de considerar el efecto de los
elementos extrinsecos e intrinsecos del transistor en altas frecuencias donde su efecto es

mas nocivo.
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V1.3 Introduccion a los elementos distribuidos con microcinta

En la seccion anterior se realizé la simulacion de los amplificadores utilizando
elementos concentrados en la red de salida. Estos elementos se presentaron como ideales,
es decir, las inductancias no tienen pérdidas, las capacitancias no presentan resonancias
parasitas en altas frecuencias y el factor de calidad es muy alto. Tales caracteristicas son
dificiles de obtener en el campo de trabajo, por lo que en altas frecuencias se ha venido
adoptando la idea de utilizar elementos distribuidos para implementar la red de salida del

amplificador clase E [Mader T. B. y Popovic Z., 1995 y Mader T. B. et al, 1998].

Para disefiar tales elementos distribuidos se utilizara la tecnologia de microcinta, en
la que un material dieléctrico sirve como substrato con una pelicula de material conductor
en ambas caras, de tal manera que en una de ellas se imprime el circuito deseado y la otra
sirve como plano de tierra. Fisicamente, la microcinta se disefia para que tenga una
impedancia caracteristica (Z,) en una frecuencia determinada. Dicha microcinta consiste en
una tira de material conductor con ancho (W), longitud (L) y espesor (T). El ancho y el
largo estan determinados por la frecuencia (f), la constante dieléctrica relativa del substrato
(g;) y el grosor del substrato (h) y la impedancia caracteristica. Un ejemplo de una linea de

microcinta se muestra en la figura 62.

Bcrosints

| Diiw itz

Plan da fkera

Figura 62. Microcinta sobre un substrato dieléctrico
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En la microcinta los campos electromagnéticos no estan contenidos completamente
en el substrato, por lo tanto, el modo de propagacion no es puramente TEM, sin embargo se
utiliza un modo cuasi-TEM el cual es efectivo en el rango bajo de las microondas (hasta 5
GHz aproximadamente), después de estas frecuencias la componente longitudinal de los
campos electromagnéticos se vuelve mas significativa y ya no es valida dicha
aproximacion [Gonzalez, 1997]. Cuando el modo cuasi-TEM ya no es valido se presenta
un efecto de dispersion en la constante dieléctrica efectiva (incrementa conforme

incrementa la frecuencia) y en la impedancia de la linea.

Las ecuaciones basicas utilizadas en el disefio y construccion de las microcintas se

presentan en el Apéndice D.

VI.4 Teoria clasica de amplificadores clase E con microcinta

Desde su origen, los amplificadores clase E, han tenido gran aceptacion gracias a su
alta eficiencia y simplicidad. Estas son algunas de las razones por las cuales se ha buscado
su aplicacion en el rango de las altas frecuencias. Con esto han surgido diferentes trabajos
donde los amplificadores clase E se implementan en circuitos integrados de microondas
monoliticos (MMIC) y fue en la década de los noventa cuando surgido la idea de
implementar los amplificadores clase E con resonadores en tecnologia de microcinta

[Mader T. B. y Popovic Z., 1995].

Los trabajos de Mader y Zoya son los mas utilizados para disefar los

amplificadores clase E con lineas de transmision en microcinta. Comparado con el analisis
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que se presentd en el capitulo III estos trabajos no utilizan la capacitancia externa (en
derivacion con el transistor) como en Raab, 1977, sino que para trabajar a mayores
frecuencias utilizan so6lo la capacitancia de salida del transistor FET. Ademas se presenta
una nueva forma de calcular una aproximaciéon a la impedancia de carga Optima para

obtener alta eficiencia.

En la figura 63 se presenta la topologia de los amplificadores clase E con lineas de
transmision. Como se puede observar, el transistor se sigue modelando como un
conmutador ideal, pero ahora la capacitancia Cs solo representa la capacitancia interna de
salida del transistor. En los trabajos de Mader T. B. y Popovic Z. [1995 y 1998], de Pajic S.
et al [2005], y Pefia esta capacitancia esta representada por la capacitancia de salida Cys y
en algunos casos este dato lo provee el fabricante. La linea de transmision y del stub en la
figura 63 estan conectados a la salida del transistor, de tal manera que proporcionen una

impedancia, en la frecuencia fundamental de operacion Mader et al [1998], dada por:

028015 juposne
net, a)s CS

(40)

Donde: ws = 2xf, es la frecuencia angular y Cs es la capacitancia de salida del
transistor dada por la capacitancia intrinseca Cg4s. La red de carga también deberd presentar
un abierto a las frecuencias armonicas, lo cual es dificil en la practica por lo que se ha
experimentado con uno [Mader T. B. y Popovic Z., 1995], tres [Pefia R. y Garcia J. A] y

cuatro stubs [Wilkinson A. J. y Everard K. A, 2001] consiguiendo disminuir el contenido

armonico a la salida y obtener alta eficiencia.
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Figura 63. Circuito clase E con lineas de transmision

El trabajo de Mader también presenta una expresion para calcular una aproximacion
a la eficiencia de drenador considerando la resistencia del transistor cuando esta activado,

Ron, y la capacitancia del puerto de salida del transistor, Cs, y esta dada por:

2
1+ (72[ + a)SCSRWJ
Na = ( 47)

1+7°/4)1+70,C,R,, )
En cuanto a la potencia suministrada por la fuente de DC, Pq4, y la potencia de

salida del amplificador, Py, estan dadas por la ecuaciones (48) y (49) respectivamente.

P

_ 2
de — ﬂ’-a)s Cs Vds (48)

P =1,P, (49)
Esta técnica de disefio la consideraremos como la teoria clasica y nos servira como

referencia para comparar las teorias desarrolladas en el CICESE utilizando el modelo del

transistor.
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Vi4.1 Disefio del amplificador utilizando la teoria de Mader y Popovic [1995]

Como se indico en el capitulo I el amplificador clase E estd compuesto por un
elemento activo (transistor), redes de adaptacion en la entrada (RAE) y salida, fuentes de
alimentacion y una fuente de excitacion (sefial de entrada). Hasta ahora, se tiene el
transistor (NEC651R479A) caracterizado y modelado, por lo que so6lo hace falta disefiar la

RAE y la red de salida (red de carga).

VIi4.1.1 Disefio de la red de adaptacion de entrada (RAE)

El disefio de la RAE se basa en una aproximacion unilateral, es decir, se considera
que el aislamiento entre los puertos del transistor es perfecto (S;,=0). Por lo tanto, para
adaptar la impedancia de la fuente (que provee la sefial de entrada) con la impedancia de
entrada del transistor (Z;;, en un punto de polarizacién dado) sdlo se requiere de un

acoplamiento conjugado.

Para obtener la configuracion de la RAE en tecnologia de microcinta y hacer el
acoplamiento de una impedancia imaginaria (transistor) con una real (fuente de RF) se
establece la posicion de dichas impedancias en la carta de Smith normalizada a 50Q. Es
decir, la impedancia de entrada, Zs, es de 50Q, por lo tanto, al normalizarla a 50Q su valor
serd z, = 1. La impedancia de entrada del transistor se toma de la medicién de los
parametros S en el punto de polarizacion donde trabajara el amplificador clase E, es decir,
con Vgs=-1V y Vds=2.7V la impedancia de entrada es Z;; = 8.627- j25.64Q. Finalmente

esta impedancia se conjuga y se normaliza a 50Q2, quedando como z*;; = 0.1725 +j0.5128.
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Para acoplar las impedancias mencionadas utilizando la carta de Smith es necesario
hacer cambios de impedancia, los cuales pueden ser obtenidos utilizando estructuras de
microcinta [Gonzdlez G., 1997] que dependiendo de su impedancia caracteristica y

longitud nos permitiran “desplazarnos” sobre la carta de Smith y realizar el acoplamiento.

Estas lineas en microcinta pueden utilizarse en serie, como stubs abiertos y/o como
stubs en corto. De hecho, una linea de transmision en serie combinada con un stub abierto o
en corto puede transformar una resistencia de 50Q en cualquier valor de impedancia
[Gonzales G. 1997]. Esto se debe a que el efecto de una linea de transmision en serie, con
una impedancia caracteristica fija y sin pérdidas, provoca un desplazamiento sobre el
circulo de VSWR constante y el efecto de una stub abierto es un desplazamiento por los

circulos de admitancia constante.

Para el disefio de la RAE utilizaremos la carta de Smith de admitancias, es decir el
extremo derecho tiene admitancia cero (abierto) y el derecho tiene admitancia infinita
(corto). El primer paso es graficar los valores de las admitancias normalizadas en la carta
de Smith como se muestra en la figura 64. El desplazamiento originado por la linea en serie
se da a lo largo del circulo de VSWR constante hasta llegar al circulo de resistencia
constante (r =1, puesto que estd normalizada) para alcanzar una susceptancia normalizada
de 1-jb. En base a este desplazamiento (del punto A al punto B) se obtiene la longitud de la
linea de transmision, es decir, se trazan lineas rectas desde el centro de la carta pasando por
los puntos A y B y se leen los valores en funcion de la longitud de onda y se lleva a cabo la

resta de dichos valores. Para este acoplamiento en particular la recta que pasa por el punto
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A tiene 0.1720A y la que pasa por el punto B tiene 0.30705A, entonces, la longitud de la
linea serd Ljpea = 0.307051 - 0.1720A = 0.1355\. Los detalles de este procedimiento se

muestran en la figura 64.

Una vez posicionados en el punto B, el desplazamiento que resta se hara a lo largo
del circulo de admitancia constante hasta llegar al centro de la carta de Smith, donde
habremos acoplado exitosamente la impedancia de entrada del transistor con la fuente. Para
esto, sabemos que el punto B tiene la admitancia normalizada 1-jb, por lo tanto, el stub
debera presentar una susceptancia con signo apuesto (punto C) y con ello se concluye el
acoplamiento. Puesto que el stub abierto representa una susceptancia abierta (y=0),
entonces, la distancia para calcular la longitud del stub se toma desde la parte izquierda de
la carta (y =0, stub abierto) hasta el punto C como se muestra en la figura 64. De acuerdo a

esto la longitud del stub, Ly, es 0.184A.

La linea y el stub, con Zo=50€, en tecnologia de microcinta se disefiaron sobre un
substrato Duroid de la compafiia Rogers que tiene una constante dieléctrica relativa, €; de

2.33, un grosor (h) de 1.5mm, las pérdidas tangenciales (Tan 6) de 0.0012 y el grosor de las
capas de cobre (T) es de 35 um (1 oz.). Por lo tanto, de acuerdo al Apéndice D para una
linea de Zo=50Q y un substrato de Duroid con &= 2.33 en una frecuencia de 800 MHz el
ancho de la linea es W= 4.455mm, la constate dieléctrica efectiva es 1.9612 y la longitud
de onda, A, en la microcinta es 264.5 mm. Por lo tanto, la longitud de la linea dada por

0.1355)\ y del stub dada por 0.184A son 36.28 mm y 49.27 mm respectivamente.



121

r . -
CiPA =y, = 0.5884 + j1.7519 e
A =

; H
Circulo de x h 4 r
Admitancia .
Constante v A

.l
] :LI'-E-'”: T 13 ErELE S =FEr ek = - e r y=infinito
y=0 H -
AR ey x
hit A ircule de B
i, VSWR &
X onstante e 1
II_|'
: .
- 1;.--
. o 9 0.3075A
! ._:.
- | [ b
af wh L=
ne .
T 60 -

Figura 64. Disefio de la RAE. Acoplando la impedancia de fuente con Z;

La red fue implementada en ADS y el resultado indica que la red resuena a 794
MHz. Ademas, los modelos del simulador toman en cuenta el efecto de las pérdidas en el
dieléctrico dadas por tan 9, los efectos de la capacitancia de borde y la discontinuidad entre

la linea y el stub, razones por las cuales se utiliza esta herramienta para el disefio final.
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La figura 65 muestra la RAE disenada utilizando la herramienta para sintetizar
redes de adaptacion del programa ADS. Los anchos de las lineas se indican con W y la
longitud con L. El capacitor que aparece en la linea TL1 sirve para modelar el efecto del
stub abierto (en el dominio de la frecuencia) como una extension de la longitud del stub

debido a la capacitancia de borde.

BPorl Borl
Mum=1 D R Mum=2
MTEE s
Taal - ’
Subsl =" DURDIDGZ Eﬂ'."ff;.?:imm‘z
WI=4BB3mm ) - 33,663 mm

W= 4683 mm
Wi = 4 683 mm

MLEF

TL1

Subst =" DUROIDGE2"
W=4 683 mim

L= 4%9.334 mm

Figura 65. RAE sintetizada utilizando el programa ADS de Agilent

Antes de implementar esta red se agrega una linea de 8mm de longitud con Z,=50Q
en 800 MHZ en la entrada de la misma (P1 en la figura 65) para alejar el stub de la orilla
del substrato al momento de su implementacion. Para verificar que el comportamiento de la
red de adaptacion en la entrada se realizd la simulacion de los parametros S utilizando
ADS. En la figura 66 se puede ver que la red resuena a 800 MHz (S;;= -25.5dB) y

presenta pocas pérdidas (S;; = 0.17 dB).
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Figura 66. Simulacion de los parametros S de la RAE, f, =800MHz

Finalmente se genera el trazado de las lineas de la RAE utilizando la herramienta

“Generate layout” del mismo simulador. La topologia y las dimensiones de la RAE se

muestran en la figura 67.

46.346 rm
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Figura 67. Disefio final de la RAE
VI14.1.2 Diseiio de la red de carga con la teoria de Mader y Popovic [1995]

En los amplificadores clase E la red de carga es muy importante para la obtencion
de alta eficiencia, puesto que dependiendo de la impedancia que se presente al puerto de

salida del transistor dependerd el desfase entre la corriente y el potencial en el drenador.
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La teoria de Mader toma en cuenta la resistencia de encendido del transistor, Ron.
Esta resistencia se puede calcular de la region 6hmica en la curva I(V) del transistor
NEC651R479A (figura 53) cuando Vg =0 y luego restar el efecto de las resistencias
parasitas Rs y Ry. La resistencia total (pendiente de la curva IV con Vg = 0) resultd ser
0.805Q, por lo tanto, al restar el efecto de Rs (0.203Q) y R4 (0.424Q) se obtiene que Ryp=

0.1778Q.

La capacitancia Cs = 200 fF representa la capacitancia Cys y fue tomada de la hoja
técnica del transistor presentada en el Apéndice B. El resultado de los calculos se presenta

en la Tabla IX para una frecuencia de 800 MHz y V4= 2.7V.

Tabla IX. Resultados del desempefio del amplificador clase E utilizando la teoria de Mader

Frecuencia Znet1 (2) N4 (%) Pout (dBm) Py (dBm)
800 MHz 182.63 +210.48 99.65 13.60 13.62

De la impedancia Z,e; se pueden calcular los valores de una red RLC de tal manera
que si fijamos el valor del capacitor a C = 1pF el valor de la inductancia sera 81.45nH. Esta
red RLC de elementos concentrados servira como referencia para disefiar la red con

elementos distribuidos en tecnologia de microcinta.

La figura 68 muestra el comportamiento de la red RLC con elementos
concentrados, donde la carta de Smith esta normalizada a la impedancia compleja Zye, de
tal manera que se pueda observar la resonancia presentada en la frecuencia fundamental en

el centro de la carta de Smith. Dicha red presenta una impedancia al segundo armoénico al
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menos cuatro veces mayor comparada con la impedancia presentada en la frecuencia

fundamental, como se muestra en la figura 69.

Elementos
distribuidos

fo = BO0MHz

Frecuencia 800 MHz a 1600MHz

Figura 68. Redes de carga del amplificador a 800 MHz con la teoria de Mader. Con
elementos concentrados (cuadros) y con elementos distribuidos (circulos).
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Figura 69. Impedancia de la red de carga del amplificador a 800 MHz (Mader).Con
elementos concentrados (cuadros) y con elementos distribuidos (circulos).

Por otro lado, la red de elementos distribuidos se disefi6 utilizando una impedancia

caracteristica de 50 Q a 800MHz sobre un substrato de Duroid con una constante



126

dieléctrica de 2.33. Dicha red estd constituida por una linea de transmisiéon y un stub
abierto. Como se puede observar en la figura 68 en la carta de Smith normalizada a la
impedancia Ze, los pardmetros S indican que existe un buen acoplamiento en la
frecuencia fundamental y por lo tanto la impedancia de entrada de esta red es efectivamente

Znetl .

El mayor problema en esta red es la obtencion de una alta impedancia al segundo
armonico debido a que la impedancia propuesta por Mader en baja frecuencia resulta ser
muy grande (utilizando Cy4s como la capacitancia de salida del transistor). Una forma de
aproximarse al valor de Z,.; consiste en incrementar la impedancia caracteristica de las
lineas, por ejemplo, con Z, = 200Q la respuesta al segundo arménico mejora pero el
inconveniente es que la linea tendria un ancho de 0.153 mm; y esto aumentaria las
pérdidas. En la figura 69 se puede apreciar que la magnitud de la impedancia de las dos
redes es igual para 800MHz, sin embargo, la impedancia presentada al segundo armoénico

es casi 10 veces menor que en la red de elementos distribuidos.

Dicha red se intentd optimizar variando la impedancia caracteristica de las lineas
como se indica en los trabajos de Mader y Popovic [1995], pero nunca se logré que la red
presentara la impedancia Z,; y al mismo tiempo una alta impedancia para el segundo

armonico.

De lo anterior podemos concluir que cuando solamente se utiliza Cg4s como la
capacitancia total de salida del circuito y la frecuencia de operacion es muy pequeia la

impedancia que requiere el amplificador, de acuerdo a Mader, es muy grande. Asi que
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dificilmente se podré sintetizar una red con microcintas que presente la impedancia Zpe y
al mismo tiempo una alta impedancia para el segundo armdnico como se pretende alcanzar

una alta eficiencia [Mader T. B. y Popovic Z., 1995].

Para evaluar el desempeno del amplificador con esta red de carga se utiliza una
simulacidon con el modelo del conmutador ideal de acuerdo a las consideraciones hechas en
los trabajos de Mader en 1995 y 1998 y, ademas, se utiliza el balance armoénico con la

topologia de circuito de la figura 70.

|_Probe
I_de Transistor modelado como
conmutador ideal

V_DC
SRC1 . V_Drenador \_Salida

Vde=Vd V 7
miT<) R
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Num=1 pe
2=50 Ohms :
Fraq=800 MHz DCtoRF - we | O
Ve =g DCtoRF1 bl il = | I
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Switch_Model DURQIDEZ
[ER] reruwonic paance | Er=2 33
Harmonic Balance H=1.5mm
HB1 T = 35um
Freq[1]=800MHz TanD = 0.0012

Order=[12]

Figura 70. Topologia del circuito para simular el amplificador clase E (Mader)

Los resultados de la simulacion utilizando cada una de las redes se presenta en la
Tabla X. La red que tiene mejor desempeiio es la red que presenta una muy alta impedancia

al segundo armonico pero fue hecha con elementos concentrados ideales.
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Tabla X. Simulacion del amplificador clase E utilizando la teoria de Mader

Tipo de red Na(%) | Pout (dBm) P4, (dBm)
Elementos concentrados 92.86 14.13 14.45
Elementos distribuidos 38% 12.66 16.86

Como se puede observar en la Tabla X los resultados de la simulacion distan mucho
de la alta eficiencia, esto se debe a que la condicion de presentar un abierto al segundo
armonico no se cumple como se muestra en las figuras 68 y 69. Con la finalidad de
verificar la exactitud del modelo del conmutador (cuando se utiliza C4s como capacitancia
de salida del transistor) se implementara el amplificador en un substrato de Duroid con las
mismas caracteristicas que el que se utilizé para disefiar la RAE en la seccion 4.1.1 de este

capitulo.

La red puede disefiarse con el procedimiento utilizado en la RAE, la diferencia esta
en que el acoplamiento se lleva de una carga de 50Q a la impedancia Z,;.Las dimensiones
y el trazado de la red de carga disefiada con la impedancia Z,; en su entrada y 50Q a la

salida se presentan en la figura 71.

85.637 mm

4.683 rm

et

4.683 rm

Figura 71. Disefio de la red de carga del amplificador a 800 MHz
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V14.1.2 Implementacion del amplificador

Para implementar el amplificador lo primero sera integrar la red de adaptacion de

entrada, el transistor y la red de salida en un sélo trazado como se muestra en la figura 72.

48,346 mm ' 85.637 mm

857

E

Figura 72. Diagrama completo del amplificador clase E a 800 MHz (Mader)

Con este diagrama se puede obtener una mascarilla que sirva para el grabado de la
imagen sobre el substrato y posteriormente decapar el cobre restante. Los detalles de la
técnica para la implementacion del circuito impreso se presentan en el Apéndice C. La
figura 73 muestra una fotografia del amplificador implementado en un substrato de Duroid

con constante dieléctrica 2.33.

Figura 73. Fotografia del amplificador utilizando la teoria de Mader



130

V14.1.3 Resultados de la simulacion y caracterizacion del amplificador

La simulacion del amplificador se lleva a cabo utilizando la topologia del circuito
de la figura 70 con la que se implementard un barrido de 1.7V a 3.2 V en el potencial de
drenador a fuente (variable V4 en el esquema) realizando una simulacion de balance

armonico para cada valor de Vd.

Una de las limitaciones al simular el amplificador utilizando un conmutador ideal
(para modelar el comportamiento del transistor) es que no es posible predecir la ganancia y
la eficiencia de potencia agregada (PAE) debido a que no se sabe cual sera la potencia de
entrada requerida para saturar al transistor. De acuerdo a la figura 74, la eficiencia de
drenador simulada serd constante (38% aproximadamente) con respecto al potencial en el

drenador.

Una forma de caracterizar el amplificador clase E consiste en realizar las
mediciones de la corriente y del potencial de DC en el drenador y la potencia de salida
cuando se aplica una sefial de entrada en una frecuencia y potencia determinadas. Con tales
datos es posible calcular la potencia de DC suministrada por la fuente al amplificador, la

eficiencia, la PAE y la ganancia.

Para obtener estos datos se utilizé el banco de medicidon presentado en la seccion 4
del capitulo V sin embargo fue necesario agregar una funcion al programa de control en la

PC para realizar la adquisicion de las corrientes y potenciales de DC.
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Los resultados de la medicion de la eficiencia de drenador y de la PAE se muestran
en la figura 74 cuando se aplica una sefial de 800 MHz a tres diferentes potencias de
entrada (Pen=10.4dBm, P, =9.4dBm, P,=8.4dBm). A diferencia de la simulacion, las
mediciones muestran una pequefia dependencia del potencial de alimentacion, de tal
manera que si aumenta el potencial de alimentacion la eficiencia disminuye, sin embargo,

la PAE aumenta aunque siempre es negativa, por lo tanto, existen pérdidas.
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Figura 74. a) Eficiencia de drenador y b) PAE. Medicién con P, =8.4 dBm (tridngulos),
Pen=9.4 dBm (cuadros), Pe,=10.4 dBm (circulos); simulacion (linea continua).

La eficiencia aumenta conforme aumenta la potencia de la sefial de entrada, pero
esto tiene un limite ya que mantener el amplificador trabajando mas alla del punto de
compresion de 1dB degradard el transistor rdpidamente y aunque se obtenga mayor

eficiencia se pone en riesgo el transistor.

La potencia de salida y la ganancia se muestran en la figura 75. La desviacién
maxima de la potencia respecto a las simulaciones es de aproximadamente 5 dBm en
promedio pero disminuye hasta 2 dBm cuando el potencial, Vg4, disminuye hasta 1.7V. La

ganancia incrementa conforme aumenta V4 y disminuye si la potencia de entrada aumenta.
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Finalmente, podemos concluir que modelar el transistor como un conmutador ideal
no permite predecir adecuadamente la potencia de salida; ademds no se puede predecir la
ganancia y la PAE. En las secciones siguientes se disefiard otro amplificador pero
utilizando el modelo del transistor y las teorias desarrolladas en el CICESE por J R. Loo

Yau para hacer la comparacion.

Potencia de salida Ganancia
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Figura 75. a) Potencia de salida y b) ganancia. Medicion con Pe,=8.4 dBm (triangulos),
Peni=9.4 dBm (cuadros), Pe,=10.4 dBm (circulos); simulacion (linea continua).

Por otro lado, se realizé un barrido en frecuencia para determinar la frecuencia a la
cual el amplificador presenta el mejor desempefio. Dicha frecuencia resultd ser de
750MHz. A pesar de las mejoras en el desempefio, el modelo del conmutador atn sufre de
problemas para predecir la eficiencia y la potencia de salida como se muestra en la figura
76. Dicha desviacion en frecuencia (respecto a la de disefio: 800 MHz) también ha sido

reportada en otro trabajo relacionado con altas frecuencias [Wilkinson y Everard, 2001].

De la figura 76 se observa que la diferencia entre las mediciones y la simulacion de

la eficiencia es de aproximadamente 18% de eficiencia con respecto a Vd. Por otro lado, en
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la potencia de salida las diferencias entre lo medido y lo simulado son de aproximadamente

1.6 dBm cuando Vd se acerca de 3.2V, pero cuando Vd disminuye a 1.7V se predice bien.

En conclusion se puede observar que cuando el amplificador trabaja con una senal
de entrada de 750MHz mejora drasticamente el desempefio del mismo, pues la eficiencia
incrementa de 15% a 45% y se tiene ganancia positiva, por lo que ya estd amplificando. Sin
embargo, el modelo del conmutador no es capaz de predecir con la suficiente exactitud el

comportamiento de un amplificador clase E implementado.
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Figura 76. Eficiencia, PAE, potencia de salida, ganancia e I4. en funcién de Vd con una
sefal de entrada a 750 MHz. (---) Simulaciones con conmutador. Medicion con P,—=8.4
dBm (tridngulos), Pe,=9.4 dBm (cuadros), Pe,=10.4 dBm (circulos).
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VLS Metodologia utilizada por J. R. Loo Yau

En esta seccion se utiliza el modelo no lineal de un FET en la simulacion de los
amplificadores clase E y para el calculo de la impedancia de carga se utiliza la teoria
desarrollada por J. R. Loo Yau. Como se verd posteriormente, esto puede aliviar el
problema de inconsistencia entre la simulacién y la medicion cuando se utiliza el
conmutador para modelar el transistor. Para aplicar estas teorias se disefard, simulara,
implementard y caracterizard un amplificador a 800 MHz teniendo como base de

comparacion el amplificador implementado anteriormente con la teoria de Mader.

Dicha teoria se ha desarrollado en el CICESE en los ultimos afios, siendo el
objetivo principal de esta tesis, la comprobacion de la misma aplicando el modelado no
lineal para llevarlas a la practica. Puesto que este trabajo es muy reciente se tienen pocas
referencias de publicaciones, sin embargo, en una de ellas [Loo Yau J. R.y Apolinar
Reynoso J. A., 2004] se expone una de las limitantes principales para la obtencion de alta

eficiencia en amplificadores clase E para altas frecuencias.

Estas investigaciones se han extendido de modo que para el disefio de los
amplificadores clase E se consideran los elementos parasitos del transistor y el tiempo que
tarda la sefial de entada saturarlo, esto Ultimo permite el uso de una sefial senoidal a la

entrada cuando no es posible utilizar una onda cuadrada como se indica en la teoria clasica.

La aportacion principal de dicho trabajo es un conjunto de expresiones que son

necesarias para realizar el calculo de la red de carga del amplificador clase E. Tales
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expresiones [Loo Yau et al, 2006] toman en cuenta las resistencias parasitas en el drenador
(Rqg) y la fuente (R;), las inductancias L y Lg. En cuanto a las capacitancias, la extrinseca,
Cpd, ¥ las intrinsecas, Cgqq y Cgs, se utilizan para determinar la capacitancia total salida del

transistor, de tal manera que Cs = Cpq + Coq + Cys. [Loo Yau et al, 2006].

Para calcular la red de carga es necesario conocer el valor de los elementos
mencionados anteriormente en el punto de polarizacion en el que trabajara el amplificador.
Para que el amplificador trabaje en modo conmutado el transistor se polariza en oclusion
(Ves=-1V y V4=2.7V). El potencial Vs se elige para que el potencial y corrientes maximos
en el drenador (Viax € Imax) permanezcan dentro de la region donde se modelo la corriente

del transistor (figura 53).

De acuerdo a la extraccion de los parasitos realizada en el capitulo V se tiene que:
Cpa=1009.511F, C4=95.47tF, Co=1057fF, L~=63.38pF, Ls=1320.33pH, R=0.203Q,
R4=0.424Q. De acuerdo a J. R. Loo Yau utilizando dichos valores la impedancia de la red

de carga es: Zj,, = 21.8400 +j39.9924 Ohms.

VIS Diseiio del amplificador con la teoria de J.R. Loo Yau

El procedimiento para disefiar la red de adaptaciéon en la entrada (RAE) es
exactamente el mismo que se sigui6 en la seccion 4.1.1 de este capitulo pero se hara sobre
un substrato de Duroid que tiene una constante dieléctrica de 2.2, grosor (h) de 31 mils,
pérdidas tangenciales (Tan &) de 0.009 y capas de cobre sobre el substrato de 35um de

€Spesor.
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La topologia y las dimensiones de la RAE disefiada se muestran en la figura 77. La
impedancia de entrada del transistor es la misma ya que utilizaremos el transistor
(NEC651R479A) y en el mismo punto de polarizacion (Vg =-1V y Vg4 =2.7V). En cuanto
al transistor, utilizaremos los datos obtenidos de la caracterizaciéon y modelado que se

obtuvo en el capitulo V para el NEC651R479A.

VI.S.1.1 Disefio de la red de carga

La red de carga se sintetiza de tal manera que presente la impedancia Z; ., en su
puerto de entrada y que a su vez adapte dicha impedancia con una de 50Q (carga). Para
este propdsito se utiliza una red con una linea y un stub, construida en tecnologia de
microcinta y sobre el mismo substrato que se utilizo para la RAE. La impedancia de la
linea y el stub se disefio para ser 502 a 800 MHz. En la figura 77 se presenta el trazado y
las dimensiones de la red de carga construida con la impedancia Z; ,, utilizando el disefio

de redes automatizado (“Desing Guide ) del programa ADS.

31.788 rmm . B1.485 rm |

2.182 nmm

RAE

Red de Carga

42,227 rm

63.112 rm

Figura 77. Red de carga y RAE para un amplificador clase E a 800 MHz.
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En la implementacion del amplificador se utilizan las técnicas presentadas en el

Apéndice C. La figura 78 muestra la fotografia del amplificador a 800 MHz sobre un

substrato de Duroid.

TiempoB0O

Figura 78. Amplificador clase E a 800 MHz utilizando el método de J. R. Loo Yau

VI.5.2 Resultados de la simulacion del amplificador
Para la simulacion del amplificador se implementd el modelo del transistor
NEC651R479A (figura 48) en el programa ADS, asi como la RAE y red de carga. El

esquematico para la simulacion de balance armdnico se muestra en la figura 79.
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Figura 79. Esquema para simular el amplificador utilizando modelado
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La simulacion de las formas de onda de potencial (Vgs) y corriente en el drenador
(Iss) con Vg =-1V y V4 = 2.7V se muestran en la figura 80. La forma de onda de potencial
no dista mucho de la ideal (figura 9), sin embargo la corriente presenta deformaciones y

valores negativos que indudablemente degradan la eficiencia del amplificador.
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Figura 80. Simulacion de las formas de onda de corriente y potencial en el drenador

En la Tabla XI se muestra la simulacion de la eficiencia, PAE, ganancia, potencia

de salida y corriente de drenador-fuente (I4) cuando se aplica una sefal a la entrada a

800MHz con una potencia (Pey) de 6.4 dBm; que de acuerdo a la simulacion es suficiente

para saturar el transistor (alcanzar Vg= 0).

Tabla XI. Resultados de la simulacion del amplificador utilizando modelado.

Amplificador Clase E @ 800 MHz
Vgs =-1v, Vds =2.7v

Pent Psal G Eficiencia PAE Idc

6.4dBm | 16.32dBm | 9.88 dB 78.1 % 73.9% | 20.3 mA
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He aqui algunas de las ventajas de utilizar el modelo del transistor para las
simulaciones y el disefio del amplificador. En contraste con las simulaciones que utilizan el
conmutador ideal, ahora se puede aproximar el valor de la potencia de entrada necesaria
para saturar el transistor, la ganancia y la PAE. Esto es de gran ayuda, dado que podria
utilizarse para optimizar algunos de los pardmetros del amplificador antes de su
construccion disminuyendo el tiempo y el costo de disefio. Ademads, se podria hacer un
andlisis de fallas y de sensibilidad con las variables involucradas en los procesos de

produccion, tal como la exactitud para realizar las lineas de microcinta.

De la Tabla XI se observa que atin existen problemas para alcanzar una eficiencia
de 100%. En la figura 81a se presenta un diagrama a bloques de las partes intrinsecas y
extrinsecas del transistor, asi como dos nodos llamados interno y externo. El nodo interno
corresponde al nodo de la fuente de corriente interna y el nodo externo se refiere al
contacto 6hmico del drenador. En la figura 81b se puede ver que los potenciales en los
nodos interno y externo son practicamente iguales ya que ahora se toman en cuenta las

capacitancias del transistor en el disefio de la red de carga del amplificador.

Las corrientes de los nodos interno y externo se presentan en la figura 81c. En esta
grafica se muestra que las distorsiones de la corriente en el nodo externo son significativas
con respecto al nodo interno y de aqui las pérdidas de eficiencia en altas frecuencias pues
existira una corriente negativa durante el periodo de apagado. Esta corriente se le puede

adjudicar a que la energia almacenada en las inductancias parasitas, Ls y Ly, durante el
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tiempo en el que el transistor permanece activado, la cual se libera al momento de

desactivarlo y una corriente fluye hacia el nodo externo.
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Figura 81. a) Diagrama simplificado del transistor, b) Formas de onda de potencial y c)
corriente internas y externas

La recta de carga del amplificador disefiado a 800 MHz se muestra en la figura 82.
En ella se puede observar que cuando incrementa el potencial existe poca corriente y

viceversa lo que es esencial para obtener alta eficiencia.
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Figura 82. Recta de carga del amplificador clase E
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VI.5.3 Caracterizacion del amplificador

Para caracterizar el amplificador las mediciones se realizan utilizando el mismo
banco de medicion que se utilizo para el amplificador realizado con la teoria de Mader.
Ademas, dichas mediciones se comparan con una simulacidon realizada con balance
armonico generando un barrido del potencial de alimentacion del amplificador (V4) para
observar sus efectos en la eficiencia, PAE, ganancia, potencia de salida y corriente

consumida por el mismo (Ig).

La eficiencia de drenador del amplificador disefiado utilizando la teoria de J. R. Loo
se muestra en la figura 83. En esta figura se incluyen las simulaciones del amplificador
utilizando el modelo del transistor y las mediciones obtenidas. El resultado es muy bueno y
para el punto en el que se disefid el amplificador (Vd =2.7V) la diferencia entre la
simulacion y la medicion es de 7.5% de eficiencia aproximadamente. Esta diferencia

aumenta para los potenciales menores que el de disefio, pero disminuye conforme Vd es

mayor.
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Figura 83. Eficiencia de drenador (800 MHz y Pey = 10.4dBm)
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En comparacion con la simulacién que utiliza el conmutador (Mader, figura 70), la
exactitud obtenida con el modelo no lineal (CICESE, figura 79) es mucho mejor, puesto

que con el conmutador la diferencia es de 22% de eficiencia en promedio.

En la figura 84 se presentan las mediciones de la PAE para los dos amplificadores,
sin embargo, solamente se presenta la PAE simulada con el modelo no lineal del transistor
pues con el conmutador no es posible obtenerla. Las diferencias entre la simulacion y la
medicion de la PAE utilizando el modelo del transistor tienen en promedio una diferencia
de 12% en la PAE. La PAE del amplificador construida con la teoria del CICESE es mucho

mayor que la obtenida con la teoria que propone Mader.
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Figura 84. PAE (800 MHz y Py = 10.4dBm)

En la figura 85 se muestra la simulacioén y las mediciones de la potencia de salida
de los dos amplificadores disefiados. Cuando se utiliza el conmutador para la simulacién la
potencia predicha lega a ser 4.5dBm mayor que los valores medidos, sin embargo, en el
peor de los casos cuando se utiliza el modelo la potencia esperada es 1dBm mayor que la

medicion.
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Figura 85. Potencia de salida (800 MHz y P, = 10.4dBm)

Para la ganancia, presentada en la figura 86, el modelo es capaz de predecir su
respuesta en funcion del potencial de alimentacion, Vd, de tal manera que cuando Vds
aumenta respecto al punto de disefio la diferencia entre la simulacion y la medicion llega a
ser de solamente 1dB. El modelo del conmutador no puede predecir este dato y por lo
tanto, no es posible detectar de antemano que el amplificador estd atenuando practicamente

para todo Vd, donde se realizé la medicion.
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Figura 86. Ganancia (800 MHz y Pey = 10.4dBm)
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Para el caso de la corriente de alimentacion del amplificador, I4, la prediccion del
comportamiento del amplificador, figura 87, es mejor cuando se utilizan las teorias

desarrolladas en el CICESE en conjunto con el modelo no lineal del transistor.
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Figura 87. Corriente consumida por el amplificador (800 MHz y Pey = 10.4dBm)

Finalmente, podemos concluir que el amplificador con el modelo del transistor,
presentado en la seccidon 2.1 del capitulo V, y las teorias desarrolladas en el CICESE se
predice mejor el comportamiento del amplificador que cuando se utiliza el modelo de
conmutador ideal y la teoria de Mader. Este problema se debe a que el amplificador esta
practicamente fuera de sintonia durante el funcionamiento. Dicha pérdida de sintonia se
debe a la consideracion incorrecta de que Cy4s es la capacitancia total de salida del
amplificador. Asi pues, con esto se elimina la ambigliedad que existe en algunas
publicaciones [Mader T. B. y Popovic Z., 1995 y Mader et al, 1998], [Pajic S. et al., 2005]
[Pena R. y Garcia J. A] respecto a la capacitancia de salida del transistor ya que en ellas se
considera que la capacitancia total de salida del transistor esta dada por el valor de Cgs, sin
embargo, y de acuerdo a la teoria desarrollada en el CICESE por J. R. Loo Yau, se

comprueba que la capacitancia total de salida es la suma de las capacitancias Cgs, Cgd y Cpa.
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El modelo del conmutador ideal para representar el comportamiento el transistor en
altas frecuencias no es del todo valido y es mas conveniente el uso del modelo no lineal del
transistor. Esta herramienta combinada con las expresiones de J. R. Loo para el célculo de
la red de salida permitird obtener una mejor aproximacion del desempefio del amplificador
cuando sea implementado. Ademas, teniendo el modelo del transistor se puede optimizar el

amplificador para hacer énfasis en el desempefio de alguno de sus parametros en particular.

VI.5.3.1 Amplificador a 750 MHz

Al igual que el amplificador realizado con la teoria de Mader se aplicé una sefial de
entrada con una frecuencia que vario entre 700MHz a 900MHz, de tal manera se pudo
detectar que en la frecuencia de 750MHz el amplificador present6 su mejor desempefio.
Para verificar su comportamiento se caracterizd en el banco de medicion como los
amplificadores anteriores, el resultado de la simulacion y la medicion se muestran en la

figura 88.

De la figura 88 se puede observar que las diferencias entre las simulaciones y las
mediciones se conservan cerca del 10% de eficiencia. La ganancia, la potencia de salida y
la corriente de alimentacion, l4., se predicen con buena exactitud en todo el rango del
potencial Vd. Las mediciones del parametro que mas alejado estd respecto a las
simulaciones es la PAE (para bajos potenciales la diferencia llega a estar cercana al 20% y

cercana a 12% cuando el potencial de alimentacion esta cerca de 3.2V).
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Figura 88. Simulaciones y mediciones de la eficiencia, PAE, potencia de salida, ganancias
y corriente de DC con una sefial de entrada a 750MHz con 10.4dBm.
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Como se puede observar, ambos amplificadores tuvieron un corrimiento en
frecuencia, es decir fueron disefiados para funcionar a 800MHz pero su funcionamiento
optimo resultd ser a 750MHz (aprox. 6% de desviacion). Dicho problema se puede
solucionar al incluir el valor de la inductancia de drenador, Ly, en el calculo de la
impedancia de carga del amplificador como se demuestra en un amplificador disefiado a

6GHz en un trabajo que se estd preparando para publicar.

V1.6 Conclusiones

La caracterizacion y modelado del transistor es muy importante en altas frecuencias
cuando estos se aplican en amplificadores clase E, ya que la presencia de los elementos
parasitos en el puerto de salida se vuelven muy nocivos para la eficiencia conforme

aumenta la frecuencia y es preciso tomar en cuenta su efecto a través el modelado.

El valor de la capacitancia de salida del transistor es la suma de las capacitancias
Cas, Cga y Cpa del transistor, de esta manera eliminamos las ambigiiedades existentes en

otros trabajos que hablan de la capacitancia de salida s6lo como el valor de Cgs.

El uso del modelo del conmutador ideal para representar el comportamiento el
transistor en altas frecuencias no es del todo valido y es mas conveniente el uso del modelo
no lineal. Esta herramienta combinada con las expresiones de J. R. Loo para el calculo de
la red de salida permite obtener una mejor aproximacion del desempefio del amplificador
cuando se implementa. Ademads, teniendo el modelo no lineal del transistor se puede

optimizar el amplificador para mejorar el desempenio un parametro determinado.
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CAPITULO VII

VII.1 Conclusiones

En este trabajo de tesis se desarrollé un amplificador clase E utilizando un modelo
no lineal del transistor en lugar de un interruptor ideal. El amplificador polarizado con
V=1V y V4=2.7V obtuvo una eficiencia de drenador de 70%, una eficiencia de potencia
agregada de 52%, la potencia de salida fue 16 dBm a una potencia de entrada de 10.4 dBm.
Cuando el potencial Vg se incrementa a 3.2 V el desempefio del amplificador mejora de tal
manera que la PAE sube a 56% y la potencia de salida es 17dBm. Por otro lado, cuando la
frecuencia de entrada es 750 MHz la eficiencia de drenador es de 76%, la PAE es de 63%,
la potencia de salida es de 19 dBm. Cuando el potencial de alimentacion se incrementa a
3.2V la potencia de salida es 20dBm y la PAE estd cerca del 67%. El corrimiento en

frecuencia es atribuible a la omision de la inductancia L4 en los calculos de la red de carga.

Se realiz6 un estudio comparativo, entre el modelado no lineal y el interruptor ideal
para identificar las ventajas de cada uno de las teorias. De esto se deriva que el modelado
no lineal tiene grandes ventajas sobre el modelo del interruptor ya que este puede predecir
con mayor exactitud el desempefio del amplificador. Ademads, se puede simular el
comportamiento de la ganancia, la PAE y la potencia de entrada requerida para que el
amplificador funcione en régimen conmutado, lo cual contrasta con el conmutador ideal,

donde no se puede predecir ninguno de estos parametros.
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Se aplicaron las teorias para el disefio de amplificadores clase E desarrolladas en el
CICESE, las cuales toman en cuenta los efectos de una sefial de entrada senoidal en lugar
de una cuadrada, como se indica en la teoria clasica. Ademas, para realizar el calculo de la
impedancia de la red de carga del amplificador se utilizan los elementos parasitos del

transistor.

Con todas estas consideraciones se pudo comprobar que la teoria desarrollada en el
CICESE por J. R. Loo Yau es capaz de predecir mejor el valor de la impedancia de la red
de carga porque toma en cuenta las suma de las capacitancias Cgs, Coq y Cpa como la
capacitancia total del salida del transistor, en contraste con la teoria clasica (s6lo Cgs). Por
otro lado se verificd experimentalmente la necesidad de presentar una alta impedancia al

segundo armonico para obtener alta eficiencia.

Para utilizar el modelado en los amplificadores de potencia es pertinente que se
obtengan las mediciones necesarias para la extraccion del los elementos extrinsecos e
intrinsecos del modelo. La precision y exactitud en tales mediciones es de vital importancia
para que la extraccion de los parametros sea la correcta. Esta precision esta muy ligada a la
calidad y exactitud de los kits de calibracion utilizados para estimar los errores sistematicos
del analizador de redes vectorial (ARV) por lo que se deber tener la precaucion de

disefiarlos e implementarlos con sumo cuidado.

Para la medicion de transistores de mediana potencia que utilizan empaquetados
que no permiten su caracterizacion directa en los puertos del ARV, se requiere el uso de

una base de pruebas en la que el disefio térmico se convierte en una prioridad, de lo
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contrario el calor generado por el mismo transistor (debido al flujo de corriente) no

permitira una correcta caracterizacion del transistor.

VIIL.2

VIIL.3

Aportaciones

Se disenaron, implementaron los kits de calibracion para las técnicas TAR y TRLm
utilizando técnicas de microcinta.

Se analizo el efecto térmico en el disefio de las bases de prueba para caracterizar
transistores de mediana potencia y el efecto de las vias en la caracterizacioén de los
mismos.

Disefio de un banco de pruebas automatizado para obtener los pardmetros que
marcan en desempefio de los amplificadores clase E, tales como potencia de salida,
eficiencia, PAE, ganancia y corrientes consumidas por el amplificador.

Se presenta la caracterizacion de transistores encapsulados de mediana potencia.

Se disend, simul6 e implement6 un amplificador clase E a 800MHz.

Se realiz6 la comparacion de la técnica clasica presentada por Mader y la técnica

desarrollada en el CICESE para el disefio de amplificadores de potencia.

Conferencias

Line-attenuator-line: an alternative method for in-fixture calibration
J A Reynoso-Hernandez, J R Loo-Yau, Hugo Ascencio-Ramirez, Juan Alberto

Saldivar,J E Zaiiga-Juarez and Maria del Carmen Maya-Sanchez
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Disefio e implementacion de un amplificador de potencia clase E de bajo
potencial a 1.9GHz.
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Centro de Investigacion Cientifica y de Educacion Superior de Ensenada
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Guanajuato, México, Octubre 24-28

Recomendaciones

Implementar los kits de calibracion en substrato de Duroid para que su ancho de
bada sea mayor.

Disefiar las bases de prueba utilizando la mayor cantidad de vias que sea posibles en
el substrato y debajo del transistor para evitar los problemas que provoca el
calentamiento del los transistores de mediana potencia durante su caracterizacion.
Implementar la red de carga de los amplificadores clase E utilizando una mayor
cantidad de stub a la salida u otras configuraciones (redes disefiadas con técnicas de

fractales) para disminuir el contenido armodnico a la salida.
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Estudiar la técnica de eliminacion y restauracion de portadora EER para disminuir
los efectos de las no linealidades a la salida del amplificador.
Aumentar la capacidad del banco para caracterizar amplificadores clase E de tal

manera que se pueda variar la frecuencia y potencia de entrada.
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Usualmente se puede caracterizar una red de dos puertos utilizando el andlisis de

corrientes y potenciales en la redes de circuitos bajo condiciones de cortos circuitos y/o

circuitos abierto, este tipo de andlisis es el que se hace para la determinacion de los

pardmetros Z y parametros Y. Sin embargo, existe otro método que utiliza una terminacion

resistiva en los puertos al realizar el andlisis de la red y determina las relaciones entre las

ondas incidentes y reflejadas en cada uno de los puertos. De esta forma, en una red de dos

puertos, es posible determinar los coeficientes de transmision (Sz; y Si2) y reflexion (S y

S»2). Los pardmetros S se definen como:

b b
_ 1 _ "
Sll - S12 -
a4 a2=0 a, al=0
S _by S _b
21 — 2~
A1 | 2=0 a, al=0 |

Donde a;, a, y by, by son las ondas incidentes y reflejadas respectivamente en los

puertos de la red como se muestra en la figura Al.

Figura Al. Ondas incidentes y reflejadas en una red de dos puertos
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Apéndice B HOJAS TECNICAS



160

EL NEC's 1 W, L&S-BAND

MEDIUM POWER GaAs HJ-FET |NE€STR479A

FEATURES OUTLINE DIMENSIONS (units in mm)
= LOW COST PLASTIC SURFACE MOUNT PACKAGE
Available on Tape and Reel PACKAGE OUTLIME 79A

+ USABLE TO 3.7 GHz:
Fixed Wireless Access, ISM, WLL, MMDS, IMT-2000,
PCS
+ HIGH OUTPUT POWER:
30 dBm TYP with 5.0 ¥V Vdc - :
27 dBm TYP with 3.5V Vdc f Cwaiin GQ‘EJ
+ HIGH LINEAR GAIN:
12dB TYP at 1.9 GHz

+* LOW THERMAL RESISTANCE:
30°CIW

DESCRIPTION

MEC's NEGS1R4T9A Is a GaAs HJ-FET designed for medium
power mobile communications, Fixed Wireless Access, ISM,
WLL, PCS, IMT-2000, and MMDS transmitter and subscriber
applications. It is capable of delivening 0.5 Watts of output
power (CW) at 3.5V, and 1 Watt of output power (CW)at sV
with high linear gain, high efficiency, and excellent linearity.
Reliahility and performance uniformity are assured by NEC's
stringent quality and control procedures.
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TYPICAL 5 V RF PERFORMANCE FOR REFERENCE (NOT SPECIFIED} (Tc =25°C)

SYMBOLS CHARACTERISTICS UNITS MIN TEST CONDITIONS
Pour Output Power dBm 29.5 £=1.8GHz, Vos =5V
GL Linear Gaint B 12.0 Pr=+15dBm,Rz=1k 2,
1ADD Power Added Efficiency % 58 1D5G: < Sl i (R OFF)
o Dirain Current ma 350
MNote:
1. Pin = 0 dBm.
ELECTRICAL CHARACTERISTICS (1c =25°¢)
PART NUMBER HEB51R4TIA
PACKAGE OUTLINE TOA
SYMBOLS CHARACTERISTICS UNITS MIN TYP MAX TEST CONDITIONS
Pour Cutput Power dBm 26.0 27.0 f=19GHz, Vos =35V
GL Linear Gain’ dB 12.0 Pl'g :Q"ligﬂ_'l’; {?{GF?F;%
THADD Power Added Efficiency % a2 &0
Io Cirain Current mA 220
loss Saturated Drain Current iy 0.7 Vos =25V Ves=0V
e Pinch-Off Voltage W -2.0 0.4 WVoe=25V, o =14 m&
B\eo Gate to Drain Break Down Voltage W 2 leo = 14 mA
RTH Thermal Resistance, Channel to Case "CW 30 a0
MNotes:
1. Pin =0 dBm.

2. DC performance is 100% tested. Wafers are sample tested for RF performance.
Wafer rejection criteria for standard devices is 1 reject for sample lot.

California Eastern Laboratories




NEG51R479A
TYPICAL 3.5V RF PERFORMANCE FOR REFERENCE (NOT SPECIFIED] (Te =25°C)
SYMBOLS CHARACTERISTICS UNITS MIN TYP TEST CONDITIONS
Pout Output Power dBm 270 f = 900 MHz. Vb5 =3.5 V
G Linear Gain' dE 14.0 Pun=+13dBm, Re=1kxQ,
nADD Power Added Efficiency % BD =St s OhE)
o} Drain Current m 230

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS1 (ta=25-c)

SYMBOLS PARAMETERS UHNITS | RATINGS
Vos Drain to Source Voltage LY 8
Vies Gate to Source \Voitage W -4
oz Drain Current A 1.0
[ Gate Forward Current & 10
ler Gate Reverse Current ma 10
PT Total Power Dissipation2 W 25
TcH Channel Temperature C 150
Ts1e Storage Temperature =C -85 to +130
Notes:

1. Operation in excess of any one of these parameters may result
in permanent damage.

2. Mounted on a 50 x 50 x 1.6 mm double copper ciad epoxy glass
PWB. Ta = +85°C

TYPICAL PERFORMANCE CURVES (T4 =25°C)

RECOMMENDED OPERATING LIMITS

SYMBOL PARAMETER UNITS | MIN | TYP | MAX
Vs Drain to Source Voltage W 35 | &0
Goowms Gain Compression’ dB 30
TcH Channel Temperature C +125
Mote:

1. Recommended maximum gain compression is 2.0 dB at
=42t 55V,

ORDERING INFORMATION

PART

NUMBER

ary

MEGBS1R4THA-T1

1 kpcsi/Resl

MEES1R4794

Bulk, 100 Pce. Min.

Mote:

1. Embossed Tape, 12 mm wide.
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NONLINEAR MODEL

SCHEMATIC @ a -
105 nk 20 nH DRAM
0.2 ohiva
Lax uz
LA ROEX
D001 sk 1.25 nH 250 ahmas
Casx L CDE FEG
g PG 100 pF T bieF
0o oF
‘[ REX
005 ohind
g LEx
0009 sH
J__ BOURCE
FET NONLINEAR MODEL PARAMETERS UNITS
Parameters ] ] Parameters al Parameter Units
VTO -0.8607 RG 1.0 capacitance picofarads
YWTOSC 0 RO 0.001 inductance nanchenries
ALPHA 1.5 RS 0.001 resistance ohms
BETA 0.9553 RGMET 0 VODEL RANGE
GAMMA — — 0 KE 0 Frequency: 0.5t04 GHz
GAMMADCH 0.002 AF 1 Bias: Voe=22Vio 46V, 1o =50 mAto 350 mA
Q 15 THOM 27 Date: Sf2212000
DELTA 0 *T 3
VBl 0.6 EG 1.43
15 1e-16 VTOTC 0
M 1 BETATCE 0
RIS 0 FFE
RID 0
TAU 20e-12
CDs 0.2e-12
RDB 0.001
CBS 0
CES0H 14e-12
CGDOo® 1.35e-12
DELTAT 0.5
DELTAZ 0.2
FC 0.5
VBR Infinity

{1) Series |V Libra TOM Mode

The parameter in Libra comesponds to the parameter in PSpice:
7y GAMMADC GAMMA

{3) CGS0 CGS

{4) CGDOC CGD
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NEG651R479A

TYPICAL SCATTERING PARAMETERS (ta=25c)

Vo =3.5V, Ip=50 mA

120

+90*

0.E—

20"

-150¢

-120

Coordinates in Ohms

Frequency in GHz
Vo =3.5V, Ip =50 mA

FREQUENCY S11 S21 S1z S22 K MAG!
GHz MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG (dB)
0.50 083 -1688.01 549 8649 0.04 244 0.63 17382 017 21.59
0.60 083 17364 543 82.00 0.04 0.9 0.63 -177.95 0.21 20.82
0.70 083 -178.28 465 78.02 0.04 -3.46 0.63 178.68 0.25 2017
0.80 0.89 177.73 410 T4.39 0.04 597 0.63 175.74 0.29 19.59
0.90 0.589 174.20 3.65 70.90 0.04 -5.08 0.63 17309 0.32 19.09
1.00 0.89 17095 329 67.60 0.04 -10.18 063 17063 0.36 18.64
1.10 0.89 167.90 2.99 54,34 0.04 -12.21 0.64 168.31 0.40 18.23
1.20 0.89 165.11 275 61.32 0.04 -14.08 0.64 166.20 0.43 17.86
1.30 0.88 162.38 254 58.30 0.04 -13.97 0.64 164.15 0.47 17.51
1.40 0.89 1589.77 236 5529 0.04 -17.77 0.64 162.17 0.50 17.19
1.50 0.89 157.25 220 52.40 0.04 -19.54 054 16027 0.58 16.99
1.60 0.88 154 .75 207 4851 0.04 -21.34 0.64 15840 0.60 16.72
1.70 0.88 15233 1.85 48 87 0.04 -22 87 054 15662 064 16.46
1.80 0.38 14991 1.84 4382 0.04 -24 54 0.64 154 81 0.67 1621
1.90 0.58 147.55 1.74 41.04 0.04 -26.40 0.65 153.20 0.72 15.95
2.00 0.88 145.21 1.66 38.26 0.04 -28.02 0.65 151.48 0.77 15.86
210 0.88 14287 1.58 35.55 0.04 -29.38 0.65 14957 0.81 15.65
220 0.88 140.51 1.51 32.76 0.04 -31.08 0.65 148.24 0.88 15.45
230 0.88 138.25 1.44 30.08 0.04 -32.73 0.65 14574 0.89 1526
240 0.88 13598 1.39 27.39 0.04 -34.35 066 14517 0.93 15.08
2.50 0.88 133.71 1.33 2476 0.04 -36.08 0.66 14374 0.96 14.91
2.60 0.88 131.45 128 22.10 0.04 -37.68 0.66 142.27 1.03 13.82
270 0.58 129.14 1.23 1243 0.04 -39.43 0.66 140.78 1.05 13.24
2.80 0.88 126.84 1.19 16.80 0.04 -40.80 0.68 139.41 1.10 12.64
2980 0.88 124 54 1.15 14.23 0.04 42 57 087 138.12 1.13 1217
3.00 0.88 12213 1.12 11.57 0.04 -44 05 067 13669 1.20 11.61
3.10 0.58 119.76 1.08 9.15 0.04 4584 0.68 133.56 122 11.35
3.20 0.87 117 42 1.05 6.40 0.04 45 80 068 13407 1.27 10.94
3.30 0.87 114.95 1.02 ATIT 0.04 -45.58 0.68 132.79 1.29 10.71
3.40 0.87 11259 0.99 1.18 0.04 -45.54 0.68 13181 1.34 10.34
3.50 0.87 110.20 097 -1.40 0.04 -51.37 089 13047 1.326 1014
3.60 0.87 107.68 0.94 -3.98 0.04 -33.04 0.69 129.41 1.40 9.86
3.70 0.87 105.16 092 -6.50 0.04 -54 52 0.70 12540 1.41 987
3.80 0.a7 10257 0.90 -8.02 0.04 -56.08 0.70 12755 1.44 9.47
3.90 0.87 9092 0.88 -11.46 0.04 -5T .48 0.71 126.90 1.44 9.34
4.00 0.587 57.00 0.86 -13.94 0.04 -59.08 072 126.57 1.45 9.20

Mote:

1. Gain calculation:

MAG = % Ky K31 ) whenk =1,

MAG = Maximum Available Gain
MSG = Maximum Stable Gain

MAG s undefined and MSG values are ussd. M3G = % K=

48215002 1831® 4= 54 522 52 S0z

2 B128n|
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Apéndice C TECNICA PARA IMPLEMENTAR PCB

C.1  Técnicas utilizadas en la implementacion del amplificador

Para implementar los amplificadores que se disefiaron en este trabajo de tesis es
necesario realizar la mascarilla de cada uno de los circuitos. Dicha mascarilla se realizo
sobre un acetato en el que se imprimid el trazado del circuito del amplificador disefiado en
microcinta. La mascarilla debe presentar una excelente saturacion del color negro en la
impresion por lo que fue necesario colocar dos mascarillas, una sobre la otra, para

aumentar la saturacion del color negro.

Para circuitos hechos en tecnologia de microcinta que trabajan a 800MHz las
mascarillas pueden implementarse utilizando esta técnica y se obtendra una resolucion
adecuada de las dimensiones de las lineas. Por lo tanto, se puede proceder al siguiente paso

que es el grabado de la mascarilla.
C.2  Grabado de la mascarilla sobre el substrato

Una vez que se tiene la mascarilla de tamafio real (1:1) impresa en el acetato con la

suficiente saturacion del color se procede a grabar la mascarilla sobre el substrato.
C.2.1 Preparacion del substrato

La porcion del substrato que se pretende utilizar debera ser mas grande que el area del

circuito que se desea construir (mascarilla) y se liman las orillas para quitar las rebabas.
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Finalmente se pulen las superficies del substrato utilizando una grasa para pulir metales

hasta que tomen brillo y queden libres de impurezas.

C.2.2 Preparacion del area de trabajo

Una vez que se tiene listo el substrato, se procede a preparar el area de trabajo y el
material. Para ello se limpia perfectamente un plato Petri y un gotero. Todos estos
utensilios se secan utilizando oxigeno si es posible, para eliminar el polvo o algun residuo
sobre los recipientes. Cabe mencionar que también el cuarto y el area donde se va a trabajar

deben estar muy limpios.

Después se coloca el substrato sobre un girador centrifugo y se activa una bomba
vacio para fijar el substrato y evitar que se mueva cuando se encienda la maquina de

centrifugado.

C2.3 Colocacion del “photo-resist”

El “photo-resist” es una sustancia quimica que se coloca sobre el substrato para
formar una capa en la superficie donde se pretende imprimir el circuito y que necesita de
un proceso de curado como se explicard posteriormente. Asi pues, utilizando un gotero se
aplica dicha sustancia uniformemente sobre la cara superior del substrato. Una vez que se
ha colocado el “photo-resist” se enciende la maquina de centrifugado (configurando
previamente la velocidad de giro y el tiempo que durard encendida). En este proceso se
utilizé una velocidad de 60rpm durante 10 segundos para homogenizar la sustancia en el

substrato y quitar los excesos de “photo-resist”. El gotero deberéd lavarse inmediatamente
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después de colocar el “photo-resist” sobre el substrato utilizando acetona, para evitar

queden restos adheridos al gotero.

Una vez aplicado el “photo-resist” de forma uniforme sobre el substrato, se coloca
dentro de la caja de Petri y se coloca dentro del horno durante 5 minutos a una temperatura
de 120°C aproximadamente. Transcurrido este el tiempo se saca y se deja enfriar dentro del
plato Petri, para evitar que le caiga polvo y afecte la calidad de las lineas que se pretenden

construir.

Cuando el substrato se enfria (a la temperatura ambiente) se saca del plato Petri y se
coloca debajo de una lampara de luz ultravioleta (UV). Sobre el substrato se coloca la
pelicula con la mascarilla (que tiene el trazado del circuito) y sobre ésta se coloca un cristal
para hacer que la mascarilla haga contacto perfecto con el substrato. En esta etapa del
proceso se debe tener mucho cuidado durante el tiempo en el que la lampara de luz UV esté
encendida, puesto que ver directamente esta luz, puede causar problemas de la vista. El

tiempo de exposicion de la mascarilla utilizado fue de dos minutos.

IMPORTANTE: durante todo el proceso de esta seccidn es necesario que se trabaje

solo con luz amarilla, de lo contrario, con luz “normal”, se velaria el “photo-resist”.

C2.4 Revelador

Después de que el substrato con “photo-resist” fue expuesto a la luz ultravioleta se
sigue un proceso de revelado del “photo-resit”. Este proceso eliminard solo la parte que

quedo directamente expuesta a la luz ultravioleta, revelando la “marca” dejada por la
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mascarilla del circuito. El revelador utilizado es del tipo 315 el cual se diluye con agua
destilada utilizando 2 porciones de agua por una de revelador (3:1). Finalmente se sumerge
el substrato en la mezcla durante 30 segundos aproximadamente para develar el circuito y
una vez revelado se lava con agua destilada. Después de este proceso se puede encender la

luz “normal” y apagar la luz amarilla pues ya no sera necesaria.

C2.5 Decapado del cobre

El decapado del cobre consiste en remover el cobre que no forma parte del circuito
que esta definido por la impresion de la imagen que tiene la mascarilla. Para este proceso
se cubre completamente la parte inferior del substrato (plano de tierra) con cinta para evitar
que el cloruro férrico cause dafio en esta capa. El acido férrico se coloca en un recipiente
donde se sumergira el substrato hasta que solamente quede el circuito esperado. Si el
substrato se deja demasiado tiempo en el 4cido podria dafiar el circuito. Para un decapado
mas rapido se mantiene el substrato en movimiento y con la cara del circuito hacia abajo.

El tiempo que permanece el substrato en el cloruro férrico depende del tamatfio del circuito.

Cuando el substrato est¢ completamente decapado se quita el cloruro férrico del
PCB se seca con una toalla de papel, finalmente se lava con agua y las lineas del circuito se

limpian con acetona para remover la capa de “photo-resist”.

IMPORTANTE: Utilice lentes durante todo el proceso de decapado para evitar un

accidente en sus 0jos, y guantes para evitar que el cloruro férrico utilizado queme su piel.
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Apéndice D DISENO DE LINEAS CON TECNOLOGIA DE

MICROCINTA

D.1  Diseiio de las lineas con tecnologia de microcinta

Para el disefio de microcinta existen expresiones con las que se pueden calcular los
valores del ancho (W), la longitud de onda (A) y la constante dieléctrica efectiva (e.sr)
[Gonzalez, 1997]. Los andlisis de la microcinta que se utilizan para obtener tales
expresiones se dividen en 2 grupos: la aproximacion cuasi-estatica y el andlisis de onda
completa. En este Apéndice se presentan las ecuaciones con la aproximacion cuasi-estatica
donde se considera que la naturaleza del modo de propagacién es transversal
electromagnético (TEM) y las caracteristicas de la microcinta se calculan de la capacitancia
electrostatica del a estructura. Este andlisis es adecuado para frecuencias menores a la
banda X donde el ancho de la linea y grosor el substrato son menores que la longitud de

onda en el material dieléctrico [Gupta. K. C., 1996].

Para calcular el ancho de la linea con una impedancia caracteristica determinada,
Z,, y constante dieléctrica relativa, g, se puede utilizar la siguiente expresion, que

considera que el grosor del cobre de la microcinta es despreciable (t/h < 0.005):

A

= Be 2para W/h<2

24
e f—

(D.1)

SIS
N[

{B—l—ln(2B—l)+ ‘2 _l[ln(B—1)+ 0.39—m}paraW/h >2
& &

r r
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donde:

A:Z" /gr+1+g,,—1 0.23+0'11
60 2 & +1 g,

r A

5 31x

_ZO’\/g

La constante dieléctrica efectiva esta dada por:

-1/2 2
eeﬁ.:‘gf“ff_l{@ﬂz%j +o.04(1—%j }pam Wih<l

2 2 Do

e +1 ¢ -1 i 02
ey = ’2 . (1+12Wj para W/h=>1
y la longitud de onda est4 dada por:

Z’ r 1/2
Zz\/”_ 06K 8{)(W/h)01255} paraW /h>0.6

g, | 1+ g, - '

J) - 1/2 (D.3)
/1=\/°_ ok glr)(W/h)‘)””} paraW [h>0.6

g, |[1t0.0(g, — '




