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Resumen

n esta tesis se utiliza un transistor LDMOS como dispositivo activo para el disefio
Ey construccién de un amplificador de potencia clase AB en el rango de

frecuencias de 900 MHz, para posibles aplicaciones en lectores de tarjetas

electrénicas de RFID. Se eligi6 el transistor LDMOS MRF281 de Freescale® en
base a las caracteristicas eléctricas presentadas en sus hojas de especificaciones que
cumplen con los requisitos para el disefio del amplificador.

Las caracteristicas comportamentales mas importantes de un amplificador de potencia
en UHF son, su potencia de salida, su ganancia de potencia, su eficiencia de conversién
de energia y su linealidad. En los amplificadores de potencia existe un compromiso
entre la linealidad y eficiencia del amplificador; los amplificadores clase AB son una
respuesta adecuada a este compromiso.

Actualmente la simulacién por computadora de componentes, circuitos y sistemas
juega un papel primordial en el disefio electrénico. En problemas de disefio electrénico,
un modelo adecuado es indispensable para una simulacién confiable. El método de
validacién més apropiado es la comparacion de los resultados de la simulacién con los
resultados experimentales.

Debido a la carencia de informacion detallada sobre el modelo del transistor, en este
trabajo de tesis fue necesario determinar experimentalmente los valores de los
pardmetros de un modelo a pequeiia seiial, suficientemente simple y preciso en el rango
de frecuencias UHF de interés. Para esto se usaron técnicas de extraccion que permiten
determinar el valor tanto de las componentes intrinsecas como extrinsecas del modelo.

Una de las no-linealidades més importantes en los amplificadores de potencia proviene
de las caracteristicas de transferencia del transistor. El modelo utilizado en este trabajo
fue el conocido como modelo de Angelov, usualmente utilizado para modelar las
caracteristicas [-V de transistores con compuestos semiconductores III-V. Los
parametros se determinaron de las caracteristicas experimentales del transistor LDMOS,
obtenidas mediante una técnica pulsada.

Las mediciones realizadas en el Centro de Investigacion Cientifica y de Educacién
Superior de Ensenada (CICESE) permitieron obtener la informacién necesaria para
desarrollar los modelos en pequeiia y gran seiial, para validar los resultados simulados,
utilizando el programa de simulacién por computadora Advanced Design System
(ADS). La buena correspondencia entre los datos medidos y simulados del transistor de
potencia permiti6 simular de una manera més precisa el amplificador clase AB.

Para la fabricacién del amplificador se potencia se utilizé un substrato de bajo costo
(FR4) en conjunto con un disipador de calor hecho de aluminio. Las redes de
acoplamiento de entrada y de salida se realizaron en la tecnologia de microcintas.

Para la obtencién de las dimensiones de las redes de acoplamiento se utilizaron dos
técnicas de disefio: para la red de entrada, la técnica de acoplamiento conjugado y para
la red de salida la simulacién Load Pull. Las redes de acoplamiento obtenidas permiten



obtener el valor maximo de potencia de salida permitida por el transistor, asi como el
méximo valor de PAE con un ancho de banda suficiente para permitir la transmisién del
esquema de modulacién empleado en lectores de tarjetas RFID.

Finalmente las redes de acoplamiento de entrada y de salida fueron analizadas y
optimizadas por medio del método electromagnético de momentum, esto con el fin de
obtener un mejor desempefio del amplificador de potencia clase AB.

En base a las dimensiones encontradas en este anélisis, el amplificador de potencia fue
construido y validado en pequefia y gran seiial, obteniéndose una buena correspondencia
entre los datos experimentales y los datos de simulacién obtenidos del amplificador en
ADS.

Los resultados mas relevantes se muestran a continuacion:

Una potencia de salida de 4W de acuerdo al Estdndar Mexicano 802.15 para
lectores de tarjetas electronicas, con una potencia de entrada de 23 dBm.

Una eficiencia de potencia afiadida, PAE, de 57.5 %.

Un ancho de banda de 456 MHz. suficiente para una portadora modulada en ASK,
para aplicaciones en RFID.

Un punto de compresién a 1db de 36.6 dBm a una frecuencia de 900 MHz.

Un punto de intercepcién de tercer orden estimado de 35dBm con 50 dBm de
entrada.



Abstract

construction of a class AB power amplifier in the frequency range of 900 MHz, for

possible applications in electronic card readers for RFID. The transistor LDMOS
MRF281 from Freescale® was chosen based on the electrical characteristics presented
in their data sheets that meet the requirements for the design of the amplifier.

In this thesis an LDMOS transistor is used as active device for design and

The most important behavioral characteristics of a UHF power amplifier are: its power
output, power gain, power added efficiency and linearity. In power amplifiers there is a
compromise between the linearity and efficiency of the amplifier, Class AB amplifiers
are an appropriate response for this commitment.

Actually, the computer simulation of components, circuits and systems plays a major
role in electronic design. In electronic design problems, an appropriate model is
essential for a reliable simulation. The most appropriate validation method is to
compare the results of the simulation with experimental results

Due to the lack of detailed information of the transistor’s model, in this work was
necessary to experimentally determine the values of the parameters from small-signal
model simple and accurate enough in the intended UHF frequency range. Therefore, the
extraction techniques were used to determine the value of both intrinsic and extrinsic
components of the model.

One of the most important non-linearity in the power amplifiers comes from the transfer
characteristics of the transistor. The model used in this study is known as the Angelov
model, it is usually used to model the I-V characteristics of III-V compound
semiconductors. The parameters were determined from the experimental characteristic
of LDMOS transistor, obtained through a pulsed technique.

Measurements taken at the Centro de Investigacién Cientifica y de Educacién Superior
de Ensenada (CICESE) allowed to obtain the necessary information to develop models
in small and large signal to validate the results simulated, using the computer simulation
Advanced Design System (ADS ). The good correlation between measured and
simulated data of the power transistor allowed more accurate simulations for the class
AB amplifier.

To manufacture the power amplifier it was used a low-cost substrate (FR4) in
conjunction with a heat sink made of aluminum. The input and output matching
networks were carried out with the microstrip technology.

To obtain the dimensions of the matching networks two design techniques were used:
The conjugate network technique for the input and the Load Pull simulation for the
output network. The matching networks can obtain the maximum output power allowed
by the transistor, as well as the maximum PAE with a bandwidth enough to allow the
transmission of the modulation code used in RFID readers
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Finally in order to obtain better performance of Class AB power amplifier, the input and
output matching networks are analyzed and optimized through the electromagnetic
momentum method.

Based on the microstrip dimensions found in this analysis, the power amplifier was built
and validated in large-and small-signal, obtaining a good correlation between the
experimental data and data obtained from the simulation in ADS.

The most relevant results are listed below:

- An output power of 4W according to the Mexican 802.15 Standard for smart card
readers, with an input power of 23 dBm.

- A power added efficiency, PAE of 57.5%.

- A bandwidth of 456 MHz. enough for a modulated carrier in ASK, for RFID
applications.

- One to 1dB compression point of 36.6 dBm at a frequency of 900 MHz.

- A third order intercept of 35dBm estimated with 50 dBm input.
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Capitulo 1

1.1 Introduccion

servicios, el reto que se le presenta a los disefiadores de circuitos de radiofrecuencia

(RF) consiste en desarrollar circuitos electronicos de RF que cumplan con los
requisitos cada vez més exigentes para poder establecer una comunicacién inaldmbrica de
mayor calidad. Una de estas tecnologias méviles en el drea de RF que ha aumentado sus
aplicaciones en nuestros dfas es la identificacién por radiofrecuencia (RFID), cuyo prop6sito
fundamental es la identificacién de un objeto mediante ondas de radio; utilizando para esto
dispositivos denominados etiquetas transpondedoras o tarjetas electrénicas, “Tags”, de RFID.
Las etiquetas de RFID usualmente son pasivas, esto es, no contienen una fuente de energia
propia, ya que ésta la adquiere de las potencia radiada por el lector de las tarjetas. La
informacién contenida dentro de la tarjeta es detectada por el lector por un cambio en la energia
reflejada desde la tarjeta, mediante un circuito que varia la impedancia de la antena que se
encuentra en la tarjeta.

Debido a que las redes de comunicaciones méviles expanden continuamente sus

Un lector de tarjetas electrénicas para RFID es bésicamente un transreceptor (“Transceiver”)
capaz de transmitir y recibir informacién. Sus requerimientos de potencia, ancho de banda ,
linealidad y cédigos de comunicacién estdn regulados regionalmente por las instancias
apropiadas de gobierno. En Norte América, la banda de UHF es gobernada por la FCC, en el
apartado 15 seccién 247 [1].

Continuamente los disefiadores de circuitos electronicos deben mejorar los amplificadores de
potencia en RF y microondas para que sean capaces de adaptarse a las necesidades de hoy en
dia, haciendo uso de nuevos dispositivos electrénicos de estado s6lido, siendo los transistores
basados en compuestos III-V los que captan el interés de los disefiadores, debido a su gran
densidad de potencia y respuesta a frecuencias ultra elevadas (UHF, 300MHz- 3GHz). Sin
embargo, la principal desventaja de estos dispositivos es su costo. Un dispositivo que compite
con estos transistores en los amplificadores de potencia de muy alta frecuencia es el MOSFET
de Silicio de difusién lateral (LDMOS), siendo su costo su principal ventaja.

El transistor LDMOS utilizado en esta tesis, fue un transistor MRF281S de FreeScale®.
Aunque la compafiia proporciona un modelo te6ricamente apropiado para la simulacién en ADS
(“Advance Design System” un producto de Agilent), el modelo no es suficientemente
transparente. Es por esto que se decidi6 obtener un modelo apropiado, en base a mediciones
experimentales bajo condiciones de corriente directa (polarizacion), de pequeifia y gran sefial. El
modelado en corriente directa y sefial en corriente alterna es un requerimiento indispensable
para el disefio de amplificadores de potencia a frecuencias en la banda de UHF.



Este trabajo de tesis est4 enfocado al disefio de amplificadores de potencia en la banda sin
licencia de 860-960 MHz para aplicaciones en lectores de tarjetas electrénicas RFID (Radio
Frequency Identification) , utilizando transistores de Silicio LDMOS.

En los amplificadores de potencia para RF existe un compromiso entre la eficiencia de
conversi6n de la energia de corriente directa (polarizaci6n) a corriente alterna y la linealidad del
dispositivo. Generalmente las no linealidades del dispositivo se manifiestan en productos de
intermodulaci6n dificiles de eliminar con métodos de filtrado. El mejor compromiso es operar el
dispositivo en condiciones de polarizacién clase AB [2]. En el caso de dispositivos méviles, la
implementacién de esta clase de amplificador consigue aumentar el tiempo de vida de las
baterfas y al mismo tiempo reducir los efectos de auto-calentamiento del transistor.

Debido a que la ganancia, eficiencia y la linealidad son los parmetros de mayor
importancia, se necesita una herramienta de modelado precisa y eficiente para los transistores de
potencia LDMOS. Por otro lado, los efectos parasitos debido al empaquetamiento son dificiles
de extraer a altas frecuencias y los circuitos de acoplamiento son dificiles de modelar debido a
los bajos niveles de impedancia. Un buen modelo no-lineal para los transistores es muy util en
el disefio de amplificadores debido a que permite realizar diversas simulaciones como: andlisis
en DC donde se representan las caracteristicas de corriente y voltaje asi como sus derivadas en
cualquier punto de operacién. De la misma manera un buen modelo permite los anlisis de
simulacién en pequefia y gran sefial, en la primera por medio de los pardmetros S y en la
segunda por medio de un balance arménico, respectivamente.

1.2 Objetivos

Un modelo confiable para los dispositivos de potencia en RF es un requerimiento clave
para el disefio, simulacién y evaluacién exitosos de un amplificador. No obstante, la condicién
para el éxito es la validacién de los métodos de modelado y de disefio mediante el anélisis de los
resultados experimentales.

Las comunicaciones inaldmbricas modernas requieren de amplificadores de potencia
eficientes y lineales, pero es muy dificil lograr al mismo tiempo ambas caracteristicas. Por eso
es necesario utilizar nuevas tecnologias de transistores que permitan alcanzar los valores
maximos de linealidad y eficiencia.

Respondiendo a esta necesidad, en esta tesis se presenta el desarrollo de un amplificador
de potencia basandose en lo siguiente:

1. El desarrollo experimental del modelo en pequefia sefial y modelo de corriente no lineal
del transistor comercial MRF281S de FreeScale®, que de acuerdo a sus hojas de
especificaciones permite obtener una potencia de salida méxima de 4 W (36 dBm).

2. El disefio, construccién y evaluacién de un amplificador clase AB en la banda de 900
MHz, basado en el modelo desarrollado del transistor LDMOS, para aplicaciones
posibles en lectores de tarjetas pasivas de RFID.



1.3 Esquema general de la tesis

En el capitulo 2 se hace una breve introducciéon a los amplificadores de potencia
describiendo los pardmetros mas importantes a considerar en el disefio de éstos, para tener una
idea més clara acerca de los conceptos utilizados. Se detallan los bloques bésicos de un
amplificador y se explica de una manera apropiada sus curvas caracteristicas de transferencia y
de salida, por ultimo se describen las clases de operacion del transistor en funcién de su punto
de polarizacion.

En el capitulo 3 se explica la manera en que se obtienen los pardametros del modelo del
transistor LDMOS, en la que se hace una breve introduccién al modelado en pequefia sefial y no
lineal del transistor detallando las técnicas de extraccién desarrollada por varios autores para la
determinaci6n del valor de los elementos parasitos extrinsecos e intrinsecos, asf como el valor
de las constantes que determinan el valor de la ecuacién de la fuente de corriente no lineal. Por
ultimo se muestra un esquema de medicion para realizar la simulacién a 1 tono del transistor de
potencia, importante para determinar el punto de compresién a 1dB del transistor.

En el capitulo 4 se presentan las metodologias de disefio y simulacién de un
amplificador clase AB, a una frecuencia de trabajo de 900 MHz, con una potencia de salida de
4 W (36 dBm), utilizando el transistor MRF281S. Haciendo uso del modelo desarrollado, la
simulacién del amplificador se efectué en el simulador ADS en condiciones especificas,
determinando el punto de polarizacién 6ptimo para su funcionamiento en clase AB, asi como las
condiciones de estabilidad del transistor. Las redes de acoplamiento de entrada y de salida se
disefiaron haciendo uso de la técnica de acoplamiento conjugado para la red de entrada, y la
técnica de “load pull” para la salida. Y por ultimo el disefio de la red de polarizacién. El disefio
se implement6 en un substrato FR4 con una constante dieléctrica £=4.25 y un espesor H=1.65
mm

En el capitulo 5 se describe la fabricacion del amplificador de potencia disefiado en el
capitulo 4, en a las dimensiones de las microcintas, simuladas en el andlisis electromagnético.
El PCB FR4 que contiene las redes de acoplamiento de entrada y salida es construido por medio
de procesos fotolitograficos y es montado en una base experimental de aluminio, con
caracteristicas similares a la que se utilizé para caracterizar el transistor. Sobre esta base se
miden los pardmetros S por medio del VNA y se determina la potencia méaxima del transistor en
una medici6n a un sélo tono, obteniéndose una potencia de salida de 36.6 dBm

En el capitulo 6 se establecen las conclusiones.
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Capitulo 2

Se hace una breve introduccién a los amplificadores de potencia, en primer lugar
describiendo los pardmetros més importantes a considerar en el disefio de amplificadores, para
tener una idea més clara acerca de los conceptos utilizados. Se detallan los bloques bésicos de
un amplificador y se explica de una manera apropiada sus curvas caracteristicas de transferencia
y de salida, por tltimo se describen las clases de operaci6n del transistor en funcién de su punto
de polarizacion.

2.1 Amplificadores de potencia

en una sefial con una potencia significativa, para que ésta pueda ser irradiada por

medio de una antena. Por medio de redes de acoplamiento a la entrada y la salida,
el amplificador usualmente se optimiza para obtener una alta eficiencia afiadida (PAE), una
potencia de salida alta al punto de compresi6n de 1 dB, bajas pérdidas por retorno en la entrada
y la salida asi como una buena disipacién térmica.

l | n amplificador de potencia se usa para convertir una sefial de baja potencia de RF

Las caracteristicas principales de un amplificador de potencia son: linealidad, eficiencia,
potencia de salida y ganancia. En general existe un compromiso entre estas caracteristicas y es
importante para el disefio de un amplificador conocer la importancia de cada una de estas
caracteristicas de acuerdo a los requerimientos de la aplicacién.

2.2 Parametros de los amplificadores de potencia.

Los pardmetros més importantes que se consideran en el disefio de amplificadores de
potencia [3], son los siguientes:

o Potencia de salida (dBm o Watts)
o Eficiencia (%)

e Ganancia (dB)

» Linealidad

2.2.1 Potencia de Salida

El concepto de potencia de salida se aplica a la potencia de radiofrecuencia transferida por
un transmisor y es disipada por la carga, la cual esta dada por la siguiente férmula:

2
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Donde V\_ es el valor pico de la sefial sinusoidal de voltaje en la salida y Re {Z.(W)} es la parte
real de la impedancia de carga.

2.2.2 Eficiencia

La eficiencia es uno de los pardmetros mis importantes en el disefio de amplificadores de
potencia ya que representa la parte de potencia de CD que se ha convertido en potencia de RF.
Las definiciones de eficiencia utilizadas en el disefio de amplificadores de potencia son:
eficiencia de drenador y eficiencia de potencia agregada (PAE). La eficiencia de drenador es la
relacion entre la potencia de salida en RF y la potencia de entrada en CD.

n=tam (22)
I"CD

donde, Ps, es la potencia de salida mencionada anteriormente y Pcp es el consumo de potencia
en CD.

Ademis otro de los pardmetros usados cominmente es la eficiencia de potencia agregada
(PAE) la cual est4 expresada por:

PAE = Mm_) 2.3)

PCD

Donde Pg, es la potencia suministrada en la entrada del amplificador. La PAE es
particularmente importante desde el punto de vista del consumo de potencia y disipacién de
energia, ya que relaciona a la potencia de salida y a la potencia de entrada.

2.2.3 Ganancia

En la literatura existen diferentes ecuaciones utilizadas en el disefio de amplificadores, sin
embargo, la definicién mds representativa es la relacién entre la potencia en la carga y la
potencia disponible de la fuente, si no existen perdidas entonces la potencia de entrada (Pg,) es
igual a la potencia de la fuente (P,), es decir, Pgy= P; de esta manera la ganancia se expresa
como:

G, =-% 2.4)

2.2.4 Linealidad

Se dice que un amplificador es lineal si preserva a su salida la forma de onda de la sefial de
entrada, lo que puede expresarse de la siguiente manera:

v,(0)=4-v,() 2.5)



donde, V; y V, son las sefiales de entrada y de salida, respectivamente, y el factor A representa
la ganancia del amplificador.

2.3 Linealidad de un transistor de potencia.

El elemento més importante en un amplificador de potencia es el transistor, dado que
las caracteristicas de este dispositivo influyen radicalmente en el disefio del amplificador.

En general los transistores de potencia presentan caracteristicas de corriente voltaje no
lineales que conviene evitar con el fin de llegar al mejor compromiso entre linealidad,
eficiencia, potencia de salida y ganancia de sefial.

La Fig. 2.1 presenta un esquema simplificado de las caracteristicas de transferencia
tipicas de un transistor de potencia. Estas caracteristicas son derivadas para un voltaje Vds
constante en la regi6n de saturacién de las curvas I-V de salida

Las caracteristicas de transferencia muestran varias regiones: regién de subumbral,
region de inversion débil, region lineal y regién de compresi6n. En la regién del subumbral la
corriente de drenador es cero, o muy pequefia. Conforme aumenta el voltaje Vs, la corriente en
el canal del transistor comienza a incrementarse, region de inversién débil, de una manera no
lineal. Es en la regién de inversién fuerte donde el transistor presenta caracteristicas lineales,
dependiendo de la longitud del canal (en general submicrometrico para transistores de potencia
en RF). La pendiente de estas caracteristicas es la transconductancia del transistor, parametro
que determina la ganancia de corriente del transistor. En la region lineal o de fuerte inversi6n la
transconductancia seria constante.

1.2 it : 0.60
] o L -
1.0 0‘0 ‘f\ obv\ : Qg\b“ ’ I"
Wl ] = i e s s RIS FUE. .. i —0.48
[}
—~ 0.8 | i
] : 0.36
S’
0.6 ! -
8 | 0.24 g)
= 04 i |
- [}
0.2_ : ’_0.12
I A . ’
) L B B S B SO 5 N HL A B B B
1

Fig. 2.1 Regiones no lineales en amplificadores de potencia. Caracteristicas de Transferencia Ids
VS. Vc,s (VDs=Cte).

Conforme la magnitud del voltaje Vgs se incrementa, la transconductancia comienza a
declinar, debido principalmente a la interaccién de la polarizacion del drenador con la regién del
canal, esto es, la corriente del drenador no continta aumentando con el voltaje Vgs. La variacién
de Ids con Vgs ya no es tan importante como en la regién lineal, la variacién se “comprime”. La
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operaci6n del transistor en esta regién daria lugar a efectos no lineales. El pardmetro Ids max.,
se refiere, entonces, a la mixima corriente del drenador admitida para una operaci6n lineal del
transistor.

La Fig. 2.2 muestra las caracteristicas de salida, Ids vs. Vpg en funcién del voltaje de
compuerta, Vgs, de un transistor de potencia tipico. En esta figura es evidente el término de
compresion, para Vgs elevados. En la region lineal, la separacién entre las curvas de corriente
Ids es proporcional al voltaje Vgs aplicado, mientras que en la regién de compresién el valor de
la corriente Ids permanece constante a pesar de que incremente el voltaje Vgs. En estas curvas
puede definirse otra regién no lineal, que corresponde a la transicién entre la regi6n triodo y de
saturacién, que generalmente es no lineal. El voltaje de “inflexién” conocido en inglés como el
voltaje “Knee” representa en las curvas de salida el minimo voltaje en el drenador que permite
la méxima excursion de la sefial de RF aplicada.

Ids 4 .
§ VKnee
g'l/ Regién de saturacién |
COMPRESION
lds méx.
o
°
E
5 : REGION LINEAL
[-J
[
3
Vs

} Inversién débil

vds

Fig. 2.2 Regiones no lineales en transistores de potencia. Caracteristicas de salida tipicas

2.4 Figuras de mérito para cuantificar la linealidad.

Debido a que el transistor es un dispositivo activo no lineal, el concepto de linealidad debe
de tomarse en cuenta en el disefio. En los amplificadores de potencia son inherentes los efectos
no-lineales los cuales son los principales contribuidores de productos de distorsién. La no
linealidad es tipicamente causada debido al fenémeno de compresién del amplificador de
potencia, el cual ocurre cuando el transistor opera arriba de la corriente méxima de drenador.
Algunas de las figuras de merito usadas para cuantificar la linealidad son:

Punto de compresién a 1dB.
¢ Distorsi6n por intermodulacién (IMD).
e Punto de intercepcién de tercer orden (IP3).



2.4.1 Punto de compresion a 1dB.

El punto de compresién a 1 dB, es una caracteristica crucial de los amplificadores lineales
de potencia. Este se presenta cuando el amplificador alcanza la regién de compresién y la
ganancia empieza a decrementar o comprimirse. La relacion tipica entre la potencia de entrada y
de salida se muestra en la Fig. 2.3, en donde se observa que a bajos niveles de potencia de
entrada, la potencia de salida es proporcional a la potencia de entrada. El punto donde la
ganancia del amplificador se desvia de su comportamiento lineal por 1 dB, es llamado punto de
compresién a 1 dB y es usado para caracterizar el limite de potencia que es capaz de garantizar
el amplificador.

2.4.2 Distorsién por intermodulacién.

La distorsién por intermodulacién (IMD) es utilizado para caracterizar la no linealidad de
un transistor. La IMD es un fenémeno de generacién de productos arménicos indeseables. El
efecto no lineal aumenta los productos de intermodulaci6n, siendo el de tercer orden el que
presenta mayor impacto en la potencia fundamental. Dependiendo de la aplicacién se desprecian
los efectos de los productos de intermodulacién mayores que los de tercer orden, aunque los
arménicos impares son importantes de considerar cuando la potencia de salida excede el punto
de compresién de 1 dB.

Pout (dBm)

Pin (dBm)

Fig. 2.3 Punto de compresién a 1 dB.

2.4.3 Punto de intercepcion de tercer orden.

Otro parédmetro para caracterizar la linealidad es el punto de intercepcién (IP) (Fig.2.4), si se
extrapola linealmente la pendiente de la potencia fundamental en funcién a la potencia de
entrada y si se extrapola linealmente la pendiente de la tercera arménica en funcién con la
potencia de entrada, éstas interceptan en un punto, el cual es llamado punto de intercepcion de
tercer orden (IP3) [4]. El valor de este punto es solamente una aproximacién ya que la
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pendiente de la potencia fundamental y la pendiente de la tercera arménica interceptan en un
punto fuera de la regién linear donde no son totalmente vélidas. El IP3 debe de ser de un valor
alto, lo cual significa que el amplificador tendr4 menos distorsién.

&
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: /
11
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Fig. 2.4 Punto de intercepcién de tercer orden.

2.5 Estabilidad de un transistor de potencia.

La estabilidad de un amplificador es un problema frecuentemente encontrado en el disefio
de amplificadores de potencia. El grado de inestabilidad es determinado a partir de la medicién
de los parametros S del transistor y se presenta cuando el puerto de entrada o de salida tiene una
resistencia negativa. Se dice que un transistor es incondicionalmente estable a una frecuencia
dada, si la parte real de la impedancia de entrada y de salida es mayor a cero. Cuando un
transistor no es incondicionalmente estable, se considera potencialmente inestable [5].

El grado de inestabilidad puede ser determinado analitica o graficamente.
Analiticamente se toman en consideracién el factor de Rollet (K) [5], que se basa en el analisis
de los pardmetros S de las redes a dos puertos, donde:

_ 1'|S‘u|2 ‘Iszz|2 +|A|2
2']SZlSZI|

K (2.6)

|Al =|Sll ‘S-S, 'Szll 2.7

Para que el transistor sea incondicionalmente estable debe cumplir las condiciones: k>1 y
|AI<1, de otra forma el sistema se considera potencialmente inestable. El grado de inestabilidad
debe ser mayor que la unidad para frecuencias dentro y fuera de las bandas de interés. Los
dispositivos de potencia de RF tipicamente tienen una alta transconductancia y esto puede
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causar inestabilidades a bajas frecuencias a menos que la impedancia que se presenta en las
terminales de entrada y de salida no produzcan ninguna inestabilidad.

Gréficamente, el grado de inestabilidad es determinado por los llamados circulos de
inestabilidad de entrada y de salida, los circulos son graficados en la carta de Smith y su
posicién es determinado por medio de ecuaciones (2.8-2.11), donde se calculan las distancias
desde el centro de la carta de Smith hasta el centro del circulo de inestabilidad y el radio del
mismo. Las ecuaciones que describen la posicién del centro, Cs, y el radio del circulo, rs, de
inestabilidad de entrada son:

8128y
L =[5 2.8)
Sl 1o
C =M (29)
] 2 2
|Su| '|A|

Por otro lado, las ecuaciones que describen la posicion del centro y el radio del circulo de
inestabilidad de salida estdn dadas por:

SlZSZI
=|—7—] (2.10)
© |8l A
(Szz —AS“. ).
= 2.11)
- |szz|2 "|A|2

Los circulos de inestabilidad representan el conjunto de impedancias que producen
inestabilidad y la carta de Smith representa todas las impedancias posibles que se pueden
realizar, por lo que las impedancias fuera de la carta de Smith, son impedancias que no se
pueden realizar. Para determinar el drea de la region inestable dentro de la carta de Smith, se
debe de considerar el valor absoluto de los parametros S;; o S,,. El 4rea estable siempre estara
representada por |S;;/<1 6 |Sz,/<1, mientras que el 4rea inestable estaré4 representada por [S;;[>1 6
|S22]. De esta manera en la Fig. 2.5 se muestran ambos casos. El circulo sombreado en la parte
izquierda del a Fig. 2.5 representa el 4rea incondicionalmente estable del transistor sobre la carta
de Smith, ya que el valor absoluto de del coeficiente de reflexion, el cual se define como la
relacion de la onda incidente y la reflejada sobre una linea de transmisién, [, es menor que la
unidad, mientras que la interseccién con el circulo de inestabilidad calculado representa el area
potencialmente inestable ya que el valor absoluto de I';, es mayor que la unidad.

Por otra parte, los circulos que se encuentran a la derecha de la Fig. 2.5 representan el
caso contrario de la explicacién anterior, donde ahora el 4rea incondicionalmente estable se
encuentra en la interseccion de ambos circulos ya que es donde el valor absoluto de I, es menor
que la unidad.

Soluci6n para la inestabilidad:

1. Escoger otro dispositivo.
2. Cambiar el punto de polarizacién.
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3. Evitar la regi6n de inestabilidad cuando se realice el acoplamiento
4. Reducir la ganancia que permita el dispositivo sin llegar a inestabilizarse el transistor.

|I'.N|=1

|I'|N|<1

Fig. 2.5 determinacién de la inestabilidad cuando [[;y[1 y [Tt por medio de los circulos de
inestabilidad.

2.6 Tipos de amplificadores de potencia.

Los amplificadores de potencia se clasifican de acuerdo a su dngulo de conduccién y
métodos de operacién en diferentes clases, A, B C y F [6]. Estas clases cubren desde
amplificadores de alta linealidad con baja eficiencia, hasta configuraciones de pobre linealidad y
alta eficiencia.

2.6.1 Amplificador clase A

El amplificador clase A tiene una linealidad m4s alta en comparacién a las demas clases de
operacién, sin embargo su eficiencia es la mas baja [7]. La Fig. 2.6 muestra la linea de carga y
las curvas de corriente y voltaje ideales de salida para su operacién como amplificador en clase
A. Para obtener una alta ganancia y linealidad, el voltaje del drenador y la compuerta se deben
de escoger apropiadamente para que el amplificador opere en la regién lineal. Esta
configuracién no es muy utilizada en los amplificadores de potencia debido a su alta disipacién
y consumo de potencia. La eficiencia méxima de un dispositivo de potencia ideal de clase A es
del 50%.

El voltaje de polarizacion del drenador, Vpg, se escoge al 50% del voltaje de drenador Vpp,
Mientras que la corriente del drenador, Ipg, es una funcién de la resistencia de carga y
corresponde al valor de la polarizacion de la compuerta apropiado para esta clase de
amplificador La resistencia de carga se selecciona de tal manera que Idq se encuentre en la
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regi6n lineal del transistor. El voltaje pico del drenador en AC serd aproximadamente igual a

1/2 Vpp ¥ la corriente pico en AC a Idq (Fig. 2.7).

La potencia en CD, la potencia de salida, y la eficiencia de drenador estd dada

respectivamente por:
Pep =Vipp*Ing
P, =l"'V L | zl"‘VDD *Ipq
y )
n="To 100 =L Vo 4100 < 50%
Peo DD
Ids Ve =3 Voo
Comiente de Yom ="'
salidaen RF

\?/\(vaq,mﬂ
=y

voo Vds
Voltaje de 5 v =1y
salidaen RF om2®

Fig. 2.6 Curvas I-V de salida de una amplificador ideal clase A.

"

| Corlente
B de Salida
de RF
0 10 15 10 25 30
Vad (V)
I Vos (V)
Voltaje de
Salida de

(2.12)

(2.13)

(2.14)

Fig. 2.7 Curvas |-V de un amplificador real clase A, donde se muestran el voltaje y corriente de

salida.
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2.6.2 Amplificador clase B

El amplificador de potencia clase B tiene la caracteristica de ser mas eficiente que un
amplificador clase A. Sin embargo, pierde su linealidad, debido a que el punto de polarizacion
es posicionado justo por encima del voltaje del umbral del transistor. Idealmente la corriente en
el drenador es cero durante medio ciclo de trabajo, tal y como se muestra en la Fig. 2.8, en
donde la excursién del voltaje del drenador se encuentra alrededor del voltaje del punto de
polarizacién, obteniéndose un voltaje de salida de dos veces el punto de polarizacién.

N| =

Ids Ve

Comiente de
salidaen RF

AN .
\ Vdq, ldq)
N\ L

—
 — 1
Voltaje d V., ==V,
salida en RF mT2 ™

Fig. 2.8 Curvas I-V de salida de una amplificador ideal clase B.

donde la potencia de CD, la corriente de salida, la potencia de salida y la eficiencia de drenador
esta dada respectivamente por:

*
P, =2+l Voo @.15)
T
1 =2tk (2.16)
T
1
Po=2*L*V, @.17)
n=—0+100="x Vo 4100 <78.53% (2.18)
PCD 4 VDD

Respectivamente. Para un transistor real en esta clase de amplificador la eficiencia serd menor
que el 78.53 % como puede observarse en Fig. 2.9.
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Fig. 2.9 Curvas I-V de un amplificador real clase B, donde se muestran el voltaje y corriente de
salida.

2.6.3 Amplificador clase AB

El amplificador clase AB es una combinacién entre el funcionamiento de un clase A y
un clase B, debido a que el punto de polarizacién del amplificador clase AB puede situarse entre
estas dos clases mencionadas. El amplificador clase AB tiene la flexibilidad en el disefio de
hacer un amplificador més lineal y menos eficiente o viceversa. En ese sentido, la eficiencia en
un amplificador clase AB es usualmente menor a la obtenida a la de una clase B pero mayor a la
obtenida en una clase A, el ciclo de trabajo de la corriente de salida en el amplificador clase AB
se encuentra entre el medio ciclo presentado por el amplificador clase B y el ciclo completo
presentado por el amplificador clase A, es decir entre @/2 y =, tal y como se muestra en la Fig.
2.10.

L— o

'\// — | = geovg;ri::

de RF

< T T T 1=~

0.25 }
%_ ! (Vg k)

0.00-Fr e
0 15 10 15 20 2 30
I Vos (V)
Voltaje de
Salida de

RF

Fig. 2.10 Curvas I-V de un amplificador clase AB, donde se muestran el voltaje y corriente de
salida.

15



2.7 Arquitectura basica de un amplificador de potencia.

Un diagrama a bloques basico de un amplificador de potencia, se muestra en la Fig. 2.11.
Los principales bloques que componen al amplificador de potencia son los siguientes:

¢ Red de acoplamiento entrada/Salida.

e Red de polarizacion.

e Preamplificador

o Fuente de alimentacién de CD

e Carga 6ptima.

Fuente de Potencla Fuents de Potencia
de CD. Polarizadion de CD. Polarizadion
de la compuerta del drenador
Red Red
Polarizacion Polarizacion
entrada salida
(Compuerta) (Drenador)

= H

Preamplificador

Sefialde
baja potencia
Portadora
Modulada

Redde

Transistor
de potencia

Red de

acoplamiento
de entrada

acoplamiento
de salida

AMPLIFICADOR DE POTENCIA

Carga
50 Ohms

Fig. 2.11 diagrama a bloques basico de un amplificador de potencia.

—

Sefial de
potencla
elevada
Portadora
Modulada

La red de acoplamiento a la entrada transforma la impedancia del generador (50 ohm) a la
impedancia de entrada del transistor, mientras que la red de acoplamiento a la salida transforma
la impedancia de salida del transistor a la impedancia éptima de carga. La fuente de
alimentacién es uno de los bloques més importantes del amplificador ya que establece el punto
de polarizacién que determina la clase de amplificador con el que se esté trabajando y al mismo
tiempo esta fuente de alimentacién debe de proporcionar la corriente necesaria para que el
amplificador funcione adecuadamente. El propdsito de la red de polarizacién, es mantener
polarizado al transistor, asi como evitar que tanto la sefial de RF y la componente de CD
interfieran su desempefio entre si. La etapa del preamplificador o driver proporciona la potencia
necesaria para que el transistor funcione adecuadamente dentro de la regién lineal.. Por tiltimo
la carga 6ptima corresponde al valor de la impedancia de salida que permite al amplificador ya
sea obtener la potencia de salida méxima, eficiencia méaxima, Etc.
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2.7.1 Tipos de acoplamientos en el amplificador de potencia

2.7.1.1 Acoplamiento conjugado

El acoplamiento conjugado permite la méxima transferencia de potencia de la fuente hacia
la carga, cuando la parte real de la impedancia de la carga es igual a la parte real de la
impedancia del generador y las componentes reactivas son canceladas por el efecto conjugado.

Lo anterior se muestra en la Fig. 2.12, en el cual el transistor representa una red de dos
puertos, donde la impedancia de entrada y la impedancia de salida presentada a las terminales
del transistor pueden ser modificadas por medio del ajuste de los circuitos pasivos conectados
en sus terminales hasta lograr la méxima transferencia de potencia. Los coeficientes de reflexion
I's y I'y se encuentran limitados en el rango de 0<|['s (/<1 en magnitud [8].

0 Red de entrada S1—1>

....................

Fig. 2.12 Circuito esquemético de 2 puertos para el andlisis de estabilidad.

La complicacion que se presenta en el disefio de las redes de acoplamiento se debe
principalmente a la magnitud del pardmetro S;;, sin embargo, una manera de resolver este
problema es representar el cambio de la reflexion de entrada S;; 6 S;;" debido al cambio del
coeficiente de reflexion de la salida y viceversa, los cuales estan determinados por las siguientes
formulas

Entrada:

S,;S, I
[ =S +212220 L 2.1
N = °On 1-S,T, (2.19)

Mientras que la salida estd dada por

S8,
1-§,, I

Four =Su + (2.20)

Por lo que en un acoplamiento conjugado se considera que I'L=Sx,* y I':=S;*
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2.7.1.2 Load Pull

Consiste de una serie de pruebas consecutivas a un transistor, en donde se aplican .un
conjunto de impedancias al puerto de salida del transistor, mientras que en la entrada se aplica
una sefial de potencia. De esta manera se obtiene una potencia y PAE determinado para cada
valor de impedancias de carga, algunas de estas impedancias presentan el mismo valor .de
eficiencia y algunas otras el mismo valor de PAE; estos valores forman contornos de potencias
y de eficiencias constantes cuya caracteristica es que no son circulares, esto debido al
comportamiento no lineal del transistor [8]. Esta técnica ha sido usada durante varios afios en el
disefio de amplificadores de potencia.

Con los datos proporcionados por este andlisis, el disefiador puede elegir dentro de un
grupo de potencias y PAE’s definidos, la impedancia de carga 6ptima que corresponda a las
necesidades del disefio.
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Capitulo 3

Se describe la manera en que se obtiene el modelo del transistor LDMOS, para lo cual
se hace una breve introduccién al modelado en pequefia sefial y no lineal del transistor
detallando las técnicas de extraccién desarrollada por varios autores para la determinacién del
valor de los elementos parésitos extrinsecos e intrinsecos, asf también como el valor de las
constantes que determinan el valor de la ecuaci6n de corrientes no lineal, por Gltimo se muestra
un esquema de medicién para realizar la simulacién a 1 tono del transistor de potencia.

3.1 Modelado del Transistor

parte primordial en el disefio de amplificadores de potencia, en algunos casos la

informacién proporcionada por los fabricantes resulta insuficiente para el disefio. En este
caso es necesario recurrir al modelado del transistor, lo que quiere decir, que se encontrar4 el
funcionamiento del mismo por medio de la representacién de un circuito eléctrico equivalente.
El desarrollo de un buen modelo es la pieza fundamental para obtener resultados satisfactorios,
asegurando que resultados tedricos simulados sean muy cercanos a los resultados obtenidos
experimentalmente, ya que el transistor es la principal fuente de efectos no lineales,

C onocer el comportamiento de los transistores, ante la presencia de una sefial de RF es una

En el andlisis y disefio de un amplificador de potencia en RF se hace uso extensivo de
herramientas de software de simulacién automatica para predecir el comportamiento real de
circuitos, sistemas y dispositivos. En esta tesis se emplea ADS (Advanced Design Systems) [9],
de Agilent®, para estos propositos.

El modelado de dispositivos consiste en la determinacién del valor de los pardmetros de
un modelo fijo usado en simulacién para reproducir el comportamiento de dicho dispositivo.
Tipicamente, la exactitud del modelo se compara con los datos medidos experimentalmente del
mismo. Cuando los datos simulados y medidos son muy parecidos, se considera que el modelo
es un modelo confiable. Un buen modelo permite al disefiador realizar predicciones exactas
sobre el comportamiento de las componentes en una aplicacion determinada.

El componente de mayor importancia en el disefio de un amplificador potencia, es el
transistor. Este tltimo determina muchas de las caracteristicas deseables del amplificador:
ganancia de seiial, eficiencia, linealidad. Es por esto que el modelado del transistor de potencia,
o la obtencién de un buen modelo del fabricante, es un requerimiento bésico para la precisién de
las simulaciones relacionadas. Asi pues, el modelo del transistor de potencia, debera ser capaz
de predecir con exactitud su comportamiento real en situaciones especificas, cuando se usa en
el simulador.

El modelo de transistor de potencia de RF que se seleccion6 ha demostrado resultados
aceptables en el disefio de amplificadores [10] y se muestra en la Fig. 3.1, el cual proporciona
un balance entre la simplicidad de la extraccion y la precisién de resultados. El modelo incluye
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tanto los elementos intrinsecos del transistor (recuadro de lineas discontinuas) como los
elementos parésitos del mismo, siendo 12 variables por calcular en total, incluyendo a las
componentes del empaquetado. Las componentes no lineales del modelo se identifican dentro
de la parte intrinseca: la fuente de corriente que representa la corriente del drenador como
funcién del voltaje en la compuerta, asi como las capacitancias intrinsecas cuyos valores
dependen del punto de operacién.

Posterior a la obtencién del modelo de pequefia sefial se desarrolla el modelo de
corrientes no lineal, en base a un modelo matemético [11] determinado a partir de las curvas I-v

En este capitulo se describen los métodos experimentales utilizados para la determinacién y
extraccién, de los pardmetros del modelo del transistor y que son de uso comin en el
laboratorio de microondas en el CICESE, institucién en la que se realizé completamente la
parte experimental. La secuencia para desarrollar el modelo del transistor se describe en la Fig.
3.2

Lg Rg . Rd Ld

6 —— AN AW —— D
CQS%w Cod DgéRds+ Cds

Rs gmo=Vi gm &7

Ls

S

Fig. 3.1 Representaci6n del circuito eléctrico equivalente en pequeiia sefial del transistor
LDMOS

PP —————— [——————————
Obtencion de los
parametros extrinsecos Lg Ld, Ls,Rg Rdy Rs
prwsve——————————
deltransistor

Analisis en frecuencia
[ ——————

Obtenciondelos Ji
parametros intrinsecos
Modelado del deltransistor |
Transistor

Determinacionde las §
Analisis de CO. constantes del Modelo
de corriente

Fig. 3.2 Secuencia de modelado del transistor de potencia.
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3.2 Anélisis en frecuencia

3.2.1 Extracciéon de pardmetros extrinsecos

El modelado de pequefia sefial es importante debido a que permite determinar las
componentes extrinsecas del transistor, asi como sus componentes intrinsecas. Esta
determinaci6n se lieva a cabo en puntos predeterminados de polarizacion del transistor de una
manera relativamente fécil.

El modelo contiene exclusivamente componentes lineales, Algunas de las cuales
dependen del punto de operacién. Los valores de componentes parasitas del empaquetamiento
del transistor no dependen del punto de operacion del transistor. La fuente de corriente no lineal
del modelo global s¢ reemplaza por su expmnén lineal a pequefia sefial

Bmo & gmviej‘ (3' l)

Para la obtencién del valor del los pardmetros en pequefia sefial (elementos extrinsecos
¢ intrinsecos) del transistor es necesario realizar una medicién en frecuencia, utilizando el
analizador de redes vectoriales (VNA) HP8510 de Hewlett Packard®, tal y como se muestra en
la Fig. 3.3, la complejidad de la medicion estd dada, debido a que la estructura fisica del
transistor y las terminales de prueba del VNA son completamente diferentes, es por eso
necesario montar el transistor sobre una base de pruebas (desarrollada en el CICESE
especificamente para el transistor LDMOS MRF281[apéndice B], (Fig. 3.4), la cual permita
hacer una conexién fisica entre las terminales del transistor y las terminales del VNA, por io que
la medicién se realiza posterior a una previa calibracién del VNA.

Analizador de redes Base de Pruebas

vectonales (VNA)
Transistor

Fig. 3.3 Diagrama a bloques de la medicién en frecuencia del transistor.

Para realizar la medi¢ién el transistor es montado en una base de pruebas, la cual
consiste de dos principales partes: 1a:det PCB (printed circuit board) que permite la
interconexién de las terminales y la de la basé de cobre que permite la sujecién del transistor. La
funicién que realiza el PCB como se mencioné anteriormente, es permitir la interconexién de las
terminales por medio de lineas'de microcinta con una impedancia caracteristica de 50 Ohm las
cuales al mismo tiempo realizan la transicién de una linea de microcinta a un cable coaxial.
Mientras que la base de cobre sostiene a las placas de PCB, utilizando un sistema de vacfo para
sujetar el transistor y por medio de éste hacen contacto fisico. Por otra parte el transistor pueda
disipar su calor y evitar los efectos de sobrecalentamiento.
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Fig. 3.4 Base de pruebas para caracterizar el LDMOS

En la Fig. 3.5 se muestra una representacion de la base de pruebas utilizada, donde se muestra
cémo el sistema de vacio logra sujetar al transistor por medio de la terminal de “fuente”

Fig. 3.5 Representacion de la base de pruebas y el sistema de vaci6 utilizado para sujetar el
transistor.

La extracciéon de los parimetros extrinsecos (Ly, Ly, Ls, Rg, Rq y R,), se basa en la
medicién de los pardmetros S, bajo consideraciones de polarizacién en la condicién de apagado
{12], Vgs=0 Vy Vps=0 V. Cuando el transistor se encuentra en estas condiciones, la fuente de
corriente es de valor cero y la resistencia Rds tiene un valor muy grande. De esta manera el
circuito eléctrico equivalente se transforma como se muestra en la Fig. 3.6(a), donde se observa.
que los elementos extrinsecos no sufren ningin cambio, mientras que los elementos intrinsecos .
se reducen a un circuito pi (x) formado por los capacitores Cgo,Cys ¥ Car. L2 manera mas sencilla
para determinar los elementos extrinsecos es transformando en circuito “x” (Fig. 3.6 (a)) en un
circuito “T” (Fig. 3.6 (b)), obteniendo de este circuito los pardmetros Z [13]. Esta
transformacion se puede llevar a cabo usando las siguientes ecuaciones:
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Lg Rg Cgd Rd Ud Lg Rg Ct C2 Rd Ld
G ‘MNVI—JTWM D G _fYW\_W\,_“__T“__M_rYW\_ D
Cgs Cd: C3

Ls Ls
Rs Rs
S S
@ (b)

Fig.3.6 transformacién del circuito = a estrella del circuito en pequefia sefial de un transistor
LDMOS en condiciones de apagado

C, =C,C,A, (32)
C,=C,CyA, (33)
C,=C,CuA, (3.4)

1 1 1
Ap=—+—+— (3.5)
©C, Cy C,

Con el circuito eléctrico equivalente de la Fig. 3.6 (b) es posible obtener los pardmetros
Z y determinar las ecuaciones que describen las impedancias en cada una de las ramas del
circuito eléctrico equivalente, tal y como se muestra a continuacion:

Z,=2,-Z,=Rg+jolg -mLCl (.6)

ZZ=Zzz—le =Rd +ijd‘-$ (3.7)
7 =R +igl ——3_

Z3 =Z,= Rs +JwLS coC3 (3.8)

El valor de las resistencias parasitas (Rg, Rq y R;) es la parte real de las impedancias
obtenidas en (3.6-3.8). Por otro lado el valor de las capacitancias e inductancias parasitas se
obtienen de la parte imaginaria de las impedancias. Para calcular el valor de las inductancias y
capacitancias se dividen entre ® la parte imaginaria de las impedancias de tal manera que
quedan las siguientes expresiones:
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Im(z,) !

sl — (3.9)
) ¢ w’C
Im(z,) _ E; —— (3.10)
» »’C,
Im(Za)=L’ - G.11)
o @°C,

Graficando las ecuaciones (3.12 — 3.14) contra ],/aJ2 se obtiene una grifica lineal
donde la intercepcién en el eje Y es igual al valor de la inductancia, mientras el valor de la
pendiente es igual a —1/C, esto se puede obtener ficilmente por una regresién lineal.

Para determinar el valor de los componentes extrinsecos, se desarrollan las ecuaciones
matematicas anteriormente mencionadas, en MATLAB. En la Fig. 3.7 se muestran los valores
de las resistencias extrinsecas determinadas en el rango de 0.5-1.1 GHz, debido a que en este
rango de frecuencia se presenta una uniformidad aceptable, como es de esperarse la resistencia
en la fuente es menor debido a la tecnologia de fabricacién del transistor, asi también como la
resistencia de compuerta es la més alta.

En la Fig. 3.8 se muestran las graficas de m vs. Lz Obtenidas en MATLAB. Con los
® ®

valores obtenidos en las graficas, se realizé una regresion lineal para determinar el valor de los
elementos de interés.

En la tabla 3.1 se muestran los valores obtenidos de las resistencias e inductancias parésitas
extrinsecas del transistor.

L —Rg
16 s~ Rd
—=—Rs
1.4 -
125 M M
@ N
E 1/‘(
© 08 T N——— ~asz)
‘0
[
9 osr
0
[
& 04
0.2
Pecnasace@ ™™ Ses T Saae®
0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0 11
FRECUENCIA (GHz)

Fig. 3.7 Resistencias Extrinsecas del transistor LDMOS en el rango de frecuencia de 0.5-1.1
GHz.
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- Inductancias y capacitancias

T T

——im{Z1)w
~—im(Z2)w

FY18 ~s|m(Z3)/W

25

1w ' x10™

Fig. 3.8 parte imaginaria de las impedancias medidas y su regresi6n lineal

Tabla 3.1 Valor de los componentes extrinsecos encontrados.

3.2.2 Extraccion de parametros intrinsecos

El siguiente paso, es la obtencién del valor de los elementos intrinsecos del transistor,
siendo éstos dependientes del voltaje de polarizacién. Para obtener el valor de los elementos
intrinsecos es necesario hacer un “de-embedding” o desincrustamiento de los elementos
parasitos [14]. En la Fig. 3.9 se muestra el procedimiento de “de-embedding” del transistor.

Los elementos intrinsecos son extraidos de los parametros Y [15], para manipular mas
facilmente los datos y obtener ecuaciones que describan el comportamiento de los elementos.
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Lg Rg Rd Ld
Gate T AAA B AAA™™ Drain

S11 §12 c
S$21 S22
S—» Z Ls
Z11 212
221 222 R
Source
Z11-Rs-Rg- 2Z12Rs- | A B
jo(Lg+Ls joLs b T
jo(Lg+Ls) j T S, e
221-Rs-  Z22-Rs-Rd- R Cgd T
joLs jo(Ld+Ls) c N 1= '
Z .y \\\Cg ==\_n Qras %dh:cds
Y11 Y12 |
Y21 Y22 lds= Vi gm &°7

Fig. 3.9 método de obtencién de los parametros intrinsecos del transistor LDMOS

Yy, = c2g1;m2 +j¢{%_s'+cgd], (3.12)
Yj3 =-joCyqs (3.13)
me—jm :
Yy, = 5o, -jaCyq; (3.14)
Yy = 8as +jm(cds "‘ng), (3.15)
donde
D=1+ jo’C%;. (3.16)

Separando en parte real e imaginaria los pardmetros Y, se determinan los elementos intrinsecos

ng =_Im(:12)[1+(ﬁ::§¥::g] ] 3.17)

_ Im(Yl l) + im(Yu) (RC(Y“ )+ Re(le ))2
Cgs - o (1 + (Im(Y”)+ Im(Ylz ))2 (3.18)
Cur= hn(Yn):) i) (3.19)
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R 1

“” Re(Yzz)

8m = \/ ((Re(Y,,) - RE(le ))z +

(tm(Y,,)+ im(Y,,))’ } D

1 Im(Y,,)-Im(Y,,)-oC
® En

M (Re(YZI )_ Re(le )))

(3.20)

(3.21)

(3.22)

En base a las ecuaciones (3.17-3.22), se determina el valor de los componentes, en
MATLAB, en un rango de frecuencia seleccionado donde el comportamiento de los elementos
intrinsecos se mantienen més estables, las Fig.(3.10- 3.15) muestran el comportamiento de los
elementos ante diferentes condiciones de polarizacion.

Capacitancia Cgs (pF)

Capacitancia Cgd (pF)

r (Vgs=7V, Vds=12V)

=
@

N

»
«

T T T

% VGSs30V, VD828V
O VGS=4V,VDS=17V [
O VGS=SV, VD815V

V VGSs=5V,VDS=285V
> VGSs7V, VD8s12V

0.3 0.4 0.5 0.6 0.7 0.8 0.9 1.0 11
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Fig. 3.10 Grafica de Cgs vs Frecuencia
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st o VoSusV. voamisy
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Fig. 3.11 Grafica de Cgd vs Frecuencia
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Fig. 3.14 Grafica de Gm vs Frecuencia
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Fig. 3.15 Grafica de Tao vs Frecuencia

En la tabla 3.2 se muestran los valores de los elementos extrinsecos extraidos a Vgs=39 V y
Vps=26 V, el cual es el punto de operacién de un amplificador clase AB.

Tabla 3.2 Tabla de los componentes intrinsecos encontrados.

Componentes intrinsecos Valor

3.2.3 Validacion del modelo en pequeiia seiial

Se simulé en ADS el circuito eléctrico equivalente en pequefia sefial del transistor LDMOS
(Fig. 3.16), para validar los valores de los elementos extrinsecos e intrinsecos determinados
matemé4ticamente, la validacion consiste en realizar un anélisis en frecuencia al modelo y
comparar los resultados obtenidos de la simulacién con los datos medidos experimentalmente.

m pay it o Ol
F . . A : A
K Bk u u o ) v 6 ek
ot e payom om VUM K e OCShekd
» T = i » - " o)
b I-u . » --=
O feort ocm ot i G T Gl
wes
T = of 8 =
v.oc -
B & ey et
.
(=2 Anaudd o e
DO s Om.

Fig. 3.16 Circuito eléctrico equivalente en pequefia sefial implementado en Agilent EEsof ADS
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En la Fig.3.16 se muestra con detalle los elementos empleados para la simulacién en
frecuencia sobre ADS, donde la red de polarizacién de entrada y de salida se encuentra formado
por elementos ideales, mientras que la fuente de corriente controlada por voltaje estd
representada por un elemento de la libreria de ADS, donde solamente se toma en consideracién
el valor de Gm y de T, los puertos de entrada y de salida est4n representados por terminales de

50 ohm.

La Fig. 3.17 muestra la buena correspondencia de los datos simulados sobre los
medidos, lo que quiere decir que el modelo predice adecuadamente el comportamiento de los
pardmetros S durante todo el rango de frecuencia, aun para el S;;, siendo el pardmetro
comtinmente mas dificil de modelar.

Use with S-Parameter Simulations
Input Reflection Coefficient Reverse Transmission

©
-~ D~
- EIN. i ;
& N 006 0.04 002 0|
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Figura 3.17 Parédmetros S del transistor LDMOS medidos Vs. Modelados.
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3.3 Analisis en CD.

3.3.1 Modelo de corrientes no lineal

Para modelar el comportamiento de la corriente no lineal que fluye en el transistor, se
realiza una medicién de las caracteristicas corriente-voltaje del LDMOS por medio del
Analizador I-V Dindmico (DIVA) D265, tal y como se muestra en la Fig. 3.18, se utiliza
nuevamente la base de pruebas para realizar la medicién, la cual se lleva cabo aplicando voltajes
pulsados tanto en la terminal de compuerta como en la terminal del drenador para evitar los
efectos de calentamiento del transistor, al mismo tiempo el DIVA permite la maxima potencia
de disipaci6n que soporta el LDMOS.

Analizador I-V Base de Pruebas
Dindmico (DIVA) Transistor

Fig. 3.18 diagrama a bloques de la medicion en CD del transistor.

La Fig. 3.19, muestra las curvas I-V obtenidas de la medicién en CD, la medici6én se
realiz6 para un rango de voltajes en Vps desde 0 V a 50 V en incrementos de 2.5 V' y Vs desde
3V hasta 9V en incrementos de .5 V, como se observa en la figura las curvas son recortadas a
diferentes voltajes de Vps debido a que esta zona limita al transistor a operar de manera segura
sin que este sufra algtin dafio por efectos de sobrecalentamiento.

ids (mA)

5 10 15 20 25 30 35 40 45 50
Vds (V)

Fig. 3.19 Curvas I-V obtenidas de la medicién en CD con el DIVA
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En el disefio de amplificadores de potencia el modelo de corriente I-V debe de ser capaz
de representar las corrientes, asi también como su transconductancia para poder predecir
correctamente la potencia de salida. En la actualidad se han desarrollado diferentes modelos de
corriente no lineal [16,17], donde, en principio pueden modelar derivadas de alto orden respecto
a Vc,s.

El modelo de corrientes en el que se baso el estudio del transistor fue en el modelo de
Angelov [18], ya que la expresién analitica de la corriente permite ser derivada n veces,
respecto a Vc.s.

La funcién de corrientes est4 expresada de la siguiente manera:

Ips [VGS > Vps ] =I4 [VGS ]Idn [VDS ] =l (1 + tanh(\l’)xl +AVps )ta“h(a'vbs ) (3.23)

donde el primer factor 7,[Vgs] solo es dependiente del voltaje de compuerta y el segundo factor
15[Vps] es dependiente del voltaje de drenador. Este {iltimo también es usado en otros modelos
como Curtice [16] y Statz [19], sin embargo la contribucién de Angelov es que la derivada del
primer factor describe la funcién de transconductancia gm[Vgs]. Por otro lado la funcién
tangencial hiperbélica describe la dependencia del voltaje de compuerta, donde su argumento ¥

es una serie de potencias. Con esta funcién el modelo asegura que la corriente se puede
diferenciar n veces.

La funci6n 9 est4 dada por la siguiente ecuacion:

‘V(vos ) = Z 5% (vcs - Vix )n (3.24)

n=l

donde I, y Vi son la corriente drenador-fuente y voltaje compuerta-fuente, en donde ocurre el
maximo valor de transconductancia, la modulacién de canal (A) y el voltaje de saturacién (a)
son calculados igual que el modelo de Statz y Curtice. La complejidad de este modelo consiste
en la extraccién de las constantes P, de los datos experimentales. Para encontrar el valor de
estas constantes en [18] se propuso un procedimiento analitico, en el cual se asume que

1+ AV )tanh(aVDs) ~1 la expresién queda como se muestra a continuacién:
-1 Ips
¥(Vgs)=tanh : -1 (3.25)
PK

Es muy importante hacer mencién que para evitar valores imaginarios I4; debe de ser menor a
21 Para obtener buenos resultados del modelo, es suficiente usar n=3. Por lo que:

w(Vgs) =2, +2,Vgs +2,V7as +2,V’as (3.26)

donde
8, =PV, + P,V —B, Vi 627)
a, =P, -2P,Vii +3P,V?P,, (3.28)
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a, =P, =3P,V (3.29)
a, =P, (3.30)

Para calcular el valor de las constantes P,,P; y P; las despejamos de las ecuaciones (27 a 30)
expresadas anteriormente:

P, =a, (3.31)

P, =a, +3a,Vy (3.32)

P, =a,+2a, +3a,Vy (2+ Vi) (333 a)
(o]

P, =a,Vy +2a, Vi —a,V ' (333 b)

Los coeficientes ay, a, y a,, son calculados usando el método de minimos cuadrados.

En base a las ecuaciones anteriores, se realiza un andlisis numérico en MATLAB para
determinar los valores iniciales de Py, P, P3, Vi, Ini,A y o. Posteriormente en ADS se simul6 el
comportamiento de la corriente no lineal por medio del circuito eléctrico equivalente (Fig. 3.20),
donde se optimizaron las variables iniciales encontradas. En esta representacién se muestra que
el circuito eléctrico es reducido solamente al uso de resistencias, ya que se trata de un anélisis
puramente en DC., por lo que los inductores se convierten en un cortos circuito y los capacitores
un circuito abierto.

Archivos medidos Punto de

Fuentes para generar lascurvas IV Polarizacion
2] AR
VAR1 U AR
@ Idy_meas-Hle{DAC1, “i4#) Im PARAMETER SWEEP l (1] b
oc
oc1

ide_meast=ids_meas'{e-3
DutaAccemComponent Param8wesp Vw26

Sweep1

Filewvg3p9_vd2610.cit"

Optimizacion de las variables |-V

modelo de Angelov

VAR
1_Probe m VARA

Vde=VgsV

Vaiores de paramelros exirinsscos

[ 14

extinmco@
Re=.1081
Rd=8723

Fig. 3.20 Simulacién en ADS para la determinacién de las constantes del modelo de corrientes
de Angelov.
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3.3.2 Validacion del Modelo de corrientes no lineal

El resultado de la simulacién se muestra en la figura 3.21, donde se observa que el
modelo de Angelov permite una buena extraccién del modelo de corrientes, aunque presenta
cierta imprecision para voltajes de Vps en la zona lineal, el orden calculado fue hasta n=3 ya que
es lo suficientemente capaz de proporcionar resultados precisos, aunque nada impide utilizar un
modelo de Angelov de mayor orden.

1.2 Vgs=9 V
-] Medido o000 i wﬁ Gs™
1.0—— Modelado ___ -0t a4 =8

— | el cm-mens )
-0~ a-e'e'e'e'b‘w_‘-' -0 OOV
08_‘ r W%CAAAAA' )]
7 ; |
£0.6—— |75 i co-o-op-0-0-0-00-6-6-0-610-6-0-0-006OF
—04_— 0O b-6-0-6-© C::vuuvvvr}:vvv&
-1 JVCC"JVVGC vvvuuuvvvivvvuu)
0.0 : =35V
. ‘ i
-0.2 IIIIIlll'_rTllilllllllllilllll
0 5 10 15 20 25 30

VDS

Fig. 3.21 comparacién de las Curvas I-V simuladas en el modelo de corrientes y las curvas I-V
obtenidas experimentalmente con el DIVA

En la figura 3.22 se muestra la curva de transferencia (Ids vs Vgs) de los datos medidos
y simulados, asi como su transconductancia para distintos valores de Vps.

1.200

1020 odordo
7 Vps= 4V

0.857 — Vps=15 V
4 wves=23Vv

o 0.686 —

E -

0.514 —

0.343 —

0.171—

0.000—1L1 I
0 1 2

Fig. 3.22 Curvas de transferencia y de transconductancia del transistor LDMOS medido Vs.
Modelado.
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3.4 Simulacion a gran seiial

Posterior al andlisis en frecuencia del modelo en pequefia sefial y la determinacién de
las constantes del modelo del corrientes, se realiza un anélisis de balance arménico del transistor
en ADS, este andlisis consiste en la introduccién de una sefial de potencia de un sélo tono por la
terminal de compuerta, mientras que la terminal del drenador se encuentra conectada a una
carga de 50 Q.

Para validar el modelo del transistor LDMOS obtenido, se simula en ADS el circuito de
la Fig. 3.23, donde se muestra que la fuente de corriente usada en el modelo de pequefia sefial,
es sustituida por la ecuacién de corrientes de Angelov.

i
g

)

Fig. 3.23 representacion del circuito eléctrico equivalente a gran sefial del transistor LDMOS.

Se implementa experimentalmente el banco de pruebas de la Fig. 3.24, con el fin de
realizar la prueba de PIN-POUT del transistor LDMOS. La medicioén se realizé utilizando un
sintetizador Hewlett Packard 83620, dos analizadores de espectro, un Hewlett Packard 70004 y
un Rohde&schwarz respectivamente, dos circuladores, uno de la empresa Harris y otro de la
empresa MCLI, un acoplador direccional y por ultimo un atenuador de 30 dB de Hewlett
Packard

Analizador Fuente de
Es, do Alimentacion

HP 83620 Harris mcul

Generador . o T Atenuad Analizad
dopotencia  C'U2%"  Pro-Ampifficador G Direccional de

Espectro

Fig. 3.24 esquema del banco de medicién implementado para realizar las mediciones en
potencia del transistor LDMOS.
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La Fig. 3.25 muestra la gréfica de potencia de salida Vs. Potencia de entrada de la
potencia fundamental, segunda y tercer harménica (f,, 2f,, 3f,). En la gréfica existe una buena
correspondencia entre los datos medidos y simulados, sin embargo, para 2f, y 3f, se presentan
algunas deferencias entre los datos, esto se puede atribuir a los efectos de calentamiento y de
capacitancias del transistor.

Potencia de Salida (dBm)

Potencia de Entrada (dBm)

Figura 3.25 potencia de salida f,, 2f, y 3f, contra la Potencia de entrada.

En la figura 3.26 se muestran las graficas de potencia de salida, ganancia, eficiencia, y
PAE del transistor contra la potencia de entrada del sintetizador, donde se observa que a mayor
potencia de entrada la eficiencia y el PAE presentan un error absoluto de alrededor de 10 %
entre los datos simulados y medidos, pero por otro lado la ganancia y la potencia fueron
predichas correctamente. Siendo la primera de mayor interés para el disefio del amplificador.

40 40
32 _
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-10 -5 0 5 10 15 20 25 30
Potencia de Entrada

Figura 3.26 Graficas de Potencia de salida, Ganancia y PAE medidos contra los Modelados.
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Capitulo 4

Se presenta el disefio y la simulacién de un amplificador clase AB a una frecuencia de
trabajo de 900 MHz, con una potencia de salida de 4 W (36 dBm) utilizando el transistor
LDMOS MRF281S. El disefio del amplificador parte del modelo obtenido en el capitulo
anterior, a dicho transistor se le realiza un andlisis de estabilidad en la frecuencia de interés, una
vez estabilizado, se disefian las redes de polarizacién y las redes de acoplamiento aplicando la
técnica de acoplamiento conjugado para la red de entrada, y la técnica de load pull para la
salida. El disefio se implemento en un substrato FR4 con una constante dieléctrica (g,)=4.25 y
un espesor (H)=1.65 mm

4.1 Diseiio y simulacion del amplificador clase AB.

1 disefio y simulacién del amplificador de potencia clase AB es la validacion final del

modelo para el transistor LDMOS MRF281 desarrollado en el capitulo anterior. Los

pasos a seguir para lograr una simulacién exitosa se muestran en la Fig. 4.1. Donde se

parte desde el modelo, pasando por un anélisis de CD en donde se determina la zona de
operacion segura y el punto de polarizacién, se realiza un anélisis de estabilidad por medio de
las condiciones de Rollet (K) y la determinacién de los circulos de inestabilidad [5], se disefian
las redes de polarizaci6n y por ultimo las redes de acoplamiento de entrada y de salida, haciendo
uso de la técnica de acoplamiento conjugado para la red de entrada, y la técnica de load pull
para la salida. El amplificador Clase AB es disefiado a una frecuencia de 900 MHz con una
potencia de salida a 4W.

Modelo del transistor

|
1 L 1 1 1
5 Analisis de Amplificador de
Caracterizacion en CD| Estabilidad Red de Polarizacion Red de acoplamiento Potencia
Dz:t:a";'ei":;::g:: |_ Determinacionde la |_ Determinacionde la
region de los circulos Impedancia de
seguray del punto de de Inestabllidad. entrada y de salida.
polarizacion

Fig. 4.1 Flujo de disefio del amplificador de potencia.
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4.2 Determinacion del transistor LDMOS

El transistor LDMOS MRF281 [20] se elige en base a las caracteristicas que presenta,
las cuales se muestran a continuacién:

Ganancia: 11dB

Eficiencia: 30%

Distorsién de intermodulacién: -29 dBc
Potencia de salida: 4W

VSWR: 10:1 @ 26 Vdc

Voltaje de ruptura: 65 V

Este transistor es caracterizado para aplicaciones en clase A y AB a 26 V en
aplicaciones comerciales e industriales.

4.3 Caracterizacion en DC del transistor

La determinacién de las zonas de operacién (corte, lineal y saturacién) del transistor es
obtenida del comportamiento de las curvas de corriente (Ips) respecto al voltaje en el drenador
(Vps) para cada valor de voltaje en la compuerta (Vgs),.al mismo tiempo el voltaje de umbral
(Viu) es obtenido del valor pico méximo que presenta la tercera derivada de la curva de
transferencia del transistor. En ADS se realiza la caracterizacién en CD (Fig. 4.2) para
determinar la zona de operacién segura del transistor, donde el transistor funcione sin que sufra
algun dafio por efectos de sobrecalentamiento, en la simulacién, el barrido de voltaje en la
compuerta (Vgs) se encuentra en el rango de 0 V a 20 V, mientras que el barrido de voltaje en el
drenador (Vps) esde 0 Va 50V

En base a la temperatura de la unién, temperatura del encapsulado y al valor de la
resistencia térmica, proporcionados en la hoja del fabricante, se aplica (4.1) para determinar el
valor de la potencia maxima en CD que el transistor soporta.

=T
P i =—(%) 4.1)

je
Donde:
T; es la temperatura de la unién.
T, es la temperatura del empaquetado (“case”)

R;. es la Resistencia térmica.
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Fig. 4.2 Template de ADS usado para la obtencién de las curvas I-V del modelo del transistor

Los datos obtenidos son:
T;=200°C

Tc=150 °C

Rj=5.74 °C

Calculando una disipacién méxima en potencia de DC de 8.71 Watts. La Fig. 4.3
muestra las curvas I-V de la simulacién, donde se observa la curva que describe el limite de
potencia maxima de DC para la operacion segura del transistor, la linea de carga escogida para
cualquier clase de operacién debe de situarse por debajo de esta curva para evitar que el
transistor sufra algin dafio por efectos de sobre calentamiento. El punto de polarizacién
utilizado para el disefio del amplificador es de V,=3.9V y V4=26V.

La Fig. 4.4 muestra la curva de transferencia (Ids-Vgs) y las zonas de operacién del
transistor, determinando el voltaje de umbral de 3.6 V por medio de la tercera derivada de la
corriente del drenador con respecto al voltaje de la compuerta.

ﬁ 3
R V _7 40

—

—  — ves-7zo
- —{ VGS=7.00
___.-———'—'_'
"1

b it
e}

TSN WU WS S TN S S |

0.0
0 10 20 30 40 50
Vs (V)

Fig. 4.3 Curvas I-V obtenidos del modelo del transistor LDMOS, para determinar la zona de
operaci6n segura.
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Tercera derivada vy

Vas (V)

Fig. 4.4 Curva de transferencia del LDMOS, mostrando las regiones del mismo por medio de la
primera, segunda y tercera derivada de la corriente Ids.

4.4 Analisis de estabilidad

En base a las condiciones de estabilidad mencionadas en el capitulo 2, el grado de
estabilidad se determina mediante la simulacién de los pardmetros S, para un rango de
frecuencia de 0.045-3GHz (Fig.4.5). La Fig. 4.6 muestra la posici6n de los parametros S11 y
S22 asi como los circulos de estabilidad para la entrada y la salida obtenidos de la simulacién,
donde se observa que el transistor es potencialmente inestable para esa frecuencia establecida.
Por otra parte, utilizando la ecuacién (2.6) se logra determinar que el valor del factor K es de
0.263 por lo que el transistor es inestable

l=—n

[@ | S-PARAMETERS |

L +
L1 Vv_DC
gifmm L=1.1 mH 3?:_22 v
Start=.045 GHz R=
Stop=3 GHz
Step=10 MHz
BT [TSwbCroie |
S_StabCircle L_StabCircle C=.22 uF
S_StabCircle1 L_StabCircle1
Term
[0 i
Num=2
Term
StbPactd Term1 2=50 Ohm

Num=1 = Vdc=3.95V =
Z2=50 Ohm &= =

StabFact
StabFact1
StabFact1=stab_fact(S)

Fig. 4.5 Circuito implementado para determinar la estabilidad del transistor.
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Fig. 4.6 Circulos de inestabilidad y pardmetros S de entrada y de salida sin estabilizar.

Con el fin de estabilizar el transistor, se utiliza una resistencia de 10 Q, este elemento
pasivo se posiciona en la terminal de compuerta ya que el consumo de corriente y la potencia
disipada por la resistencia es despreciable, obteniendo un transistor incondicionalmente estable,
tal y como se muestra en la figura 4.7, los circulos de inestabilidad se encuentran fuera de la
carta de Smith mientras que el factor K aumenta a 1.95.

—enla entrada

\

.

Fig. 4.7 Circulos de inestabilidad y parametros S de entrada y de salida estabilizados.

41



4.5 Diseiio de la red de polarizacién

Las redes de polarizacién en un amplificador de potencia permiten que simultineamente
pueda ser aplicado un voltaje de DC y una sefial de RF. Para lograrlo, la red est4 formada por un
inductor y un capacitor [21]. La funci6n del inductor es presentar una alta impedancia para la
sefial de RF, de manera que no perturbe el comportamiento de la fuente de polarizacion de CD.
En tanto que la impedancia del capacitor sea un corto virtual a las frecuencias de operacién y
bloquee los efectos de CD en la sefial de entrada y de salida. En base a este criterio el valor de
los componentes de la red de polarizacién es seleccionado de la siguiente manera; para el
inductor L=80 nH y para el capacitor C=.47uF. Con el fin de analizar el comportamiento de la
red de polarizacion, se simularon los pardmetros S considerando al circuito como una red de tres
puertos (Fig. 4.8). El puerto 1 representa la entrada de la sefial de RF, el puerto 2 representa la
entrada de voltaje de CD, mientras que el puerto 3 representa la salida de la red de polarizaci6n,
donde existe tanto una sefial de RF y una componente de CD.

CcD

L

L1
L=80 nH
R= -

RF RF+CD |@| S-PARAMETERS |
Al
71

Term S_Param
I:$1 c Term3 SP1
Nmet OF 7o Num=3 Start=0 GHz
=50 0hm C47U 2=50 Ohm Stop=3 GHz
_ = Step=1 MHz

Fig. 4.8 Red de polarizaci6n implementada para el amplificador de potencia.

El propésito de los pardmetros S es el de comprobar que la sefial de CD (puerto 2) pase
sin perdidas al puerto 3, esto se puede ver en el parametro 32 (Fig. 4.9 (a)) donde el ancho de
banda para esta trayectoria es de 15 MHz, por otra parte se comprueba que la sefial de RF
(puerto 1) pase sin perdidas al puerto 3, como se observa en el parametro 31(Fig. 4.9 (b)) donde
se observa que la sefial empieza a fluir hacia el puerto 3 a partir de los 49 MHz, por ultimo en el
parametro 21 (Fig. 4.9 (c)) se observa que existe un buen aislamiento entre la trayectoria de la
sefia de RF y la trayectoria de la componente de DC.

4.6 Diseiio de las redes de acoplamiento

Las redes de acoplamiento transforman las impedancias de entrada y de salida del
transistor a la impedancia normalizada presente en la fuente y en la carga (50Q). En el disefio
de amplificadores de potencia es necesario determinar la impedancia de salida 6ptima que
proporciona la maxima potencia de salida del transistor, esto se debe principalmente a que las
redes permiten la maxima transferencia de potencia y reducen la relacién de ondas estacionarias.
Las redes de acoplamiento son pasivas y son construidas en microcinta o con elementos
concentrados

42



o

&

.
-
o

S31(dB)
3
NN TR NS RTTNE FREE
i
i
i
i

N
©
4

R o R o o R B R e

0.0 05 1.0 1.5 2.0 25 3.0 05 1.0 1.6 20 25 3.0
Freq (GHz) Freq (GHz)

(@ ®

o
o

Sz (dB)
8 & 2
L1

0.0 0.5 10 15 20 25 3.0

Freq (GHz)

©

Fig. 4.9 Respuesta en frecuencia de la red de polarizacién, (a) ancho de banda de la trayectoria
de CD, (b) Ancho de banda de la trayectoria de RF, (c) aislamiento de la sefial de RF en la
trayectoria de CD.

4.6.1 Diseiio de la red de acoplamiento de entrada

La red de acoplamiento de entrada del amplificador es disefiada con el método de
acoplamiento conjugado [22] debido a que permite una méxima transferencia de potencia de la
fuente hacia la carga, siendo la carga la impedancia de entrada del transistor. La red se
implement6 en tecnologia de microcinta con un “single-stub” [22], que es fécil de realizar y
proporciona acoplamientos satisfactorios. Como se muestra en la Fig. 4.10, en la carta de Smith
se estableci6 el valor se S;,=T"in, con el método de acoplamiento conjugado I's=T"in* (Fig. 411).

En la teoria clésica, la red de acoplamiento, se trazan sobre la carta de Smith para
determinar el valor de la longitud (L) y la distancia (D) (Fig. 4.12), el disefio se basa en stubs
abiertos, por lo que los movimientos sobre carta de Smith serdn hacia la carga. Los pasos para
diseiiar el Stub se describe a continuacién:

e TI's=T'in* se traza el circulo de VSWR y se determina la admitancia ys (Fig.
4.13).

e Se trazan dos rectas desde la resistencia normalizada de 50 Q hasta cada una de
las dos intersecciones del circulo de VSWR y el circulo unitario (Fig. 4.14).
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¢ Extrapolando las lineas a partir de los puntos 14jB hacia los limites de la carta
de Smith se obtiene su valor en longitudes de onda (A). A partir de este valor
encontrado se calcula la diferencia en A hasta el valor en A de la admitancia
para encontrar el valor de D (Fig.4.15).

¢ De la misma manera con los puntos 1%jB, se determina el valor de L por medio
de sus admitancias (Fig. 4.16).

Fig. 4.10 Acoplamiento conjugado de la Red de entrada

E Red de Red de
E1 acoplamiento Transistor acoplamiento
deentrada [*3 > <_i ] de salida
Sz

S11 .
=Sy M=Sz

Fig. 4.11 Sy, [y, Sy,,IN. del amplificador de potencia.
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Figura 4.12 Circuito single Stub abierto.
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Figura 4.13 Determinacién de la admitancia para la red de acoplamiento de entrada
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Fig. 4.14 Determinaci6n de los puntos 1+jB para la red de acoplamiento de entrada

=)

Fig. 4.15 Determinacién de la distancia de los Stub para la red de acoplamiento de entrada
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Fig. 4.16 Determinacién de la longitud del Stub para la red de acoplamiento de entrada

Con los datos proporcionados en longitudes eléctricas, se calculan sus equivalente en grados
eléctricos, esto con el fin de introducir estos datos en “LineCal”, el cual es una de las
herramientas del simulador ADS para determinar el valor del ancho y la longitud de la lineas en
microcinta a partir de una impedancia caracteristica y una longitud en grados eléctricos, esto
determinado por supuesto por las caracteristicas del substrato FR4 con una constante dieléctrica
£~4.25 y un espesor H=1.65 mm y la frecuencia a la cual se esté trabajando. En la tabla 4.1 se
muestran las distancias en lamdas y milimetros, mientras que en la Fig. 4.16 se muestra el
amplificador de potencia con la red de entrada determinada.

Tabla 4.1 Valores determinados de las longitudes y las distancias obtenidas de las cartas de
Smith.

Distancia ' Longitud

D, [ 0462 [ 8.96mm L, | 0.152 A [ 29.72 mm
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Fig. 4.17 Red de entrada del circuito amplificador de potencia.

Para verificar el acoplamiento de entrada del amplificador (S,;) se simulé el circuito de la
Fig. 4.17 en el rango de frecuencia de 0.045-3 GHz. Los resultados del anélisis en frecuencia se
muestran en la Fig. 4.18, donde se observa que se tiene unas perdidas por regreso de -22dB para
la entrada a la frecuencia de 900 MHz, indicando que toda la energia es absorbida para el

transistor.
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14
)

0.0

Fig. 4.18 Pardmetro S11 del amplificador solamente con la red de entrada implementada.
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4.6.2 Diseiio de la red de acoplamiento de salida

Una vez determinada la red de acoplamiento de entrada, el siguiente paso es determinar la
red de acoplamiento a la salida del amplificador. Para obtener la mayor cantidad de potencia a la
salida, se utiliza la simulacién “Load Pull”, la cual varia el coeficiente de reflexion de la carga
presentada al amplificador para encontrar el valor de la carga éptima que permita la méxima
potencia (Fig. 4.19). De esta forma la parte del amplificador disefiada hasta el momento, se

simula, con la impedancia normalizada a 50 Q para 0, 20, 310....
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Fig. 4.19 implementacién del Load Pull para determinar la impedancia de carga optima.

La simulacién load pull [23] obtiene los contornos de potencia de salida y eficiencia sobre
la carta de Smith, de tal manera que el simulador permite elegir graficamente un valor 6ptimo
de impedancia para una potencia y PAE de salida determinado. La Fig. 4.20 muestra los
resultados correspondientes a la simulacién realizada en ADS, donde se muestran los contornos

de PAE y de potencia de salida.

De estos contornos, se elige una impedancia optima para obtener un PAE del 59.36% y una
potencia de salida de 37.36 dBm. El valor de la impedancia de carga necesaria resulto de
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Fig. 4.20 contornos de la potencia de salida y PAE, impedancia 6ptima determinada por medio

del load pull.
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Con el valor de la impedancia 6ptima de la carga obtenida, se disefia la red de
acoplamiento en microcinta por medio del la técnica de “single-stub”. Como se detallé en el
disefio de las redes de entrada, la Fig. 4.21 muestra la carta de Smith con los trazos necesarios
para determinar por medio del single stub el valor de D y de L que determinaran el tamafio de
las microcintas del stub. La tabla 4.2 muestra los datos obtenidos para el acoplamiento de la

salida.

Tabla 4.2 Valores determinados de las longitudes y las distancias obtenidas de las cartas de Smith.

Distancia Longitud
D, | 0.013A | 2.54 mm Ly | 0143A ] 27.96mm

Una vez determinada las distancias y las longitudes, se calculan los grados eléctricos y
las dimensiones de las microcintas son calculadas en LineCal [24]. La Fig. 4.22 muestra el
amplificador con sus redes de acoplamiento. En esta nueva simulacién se hizo un anélisis en
pequefia sefial para comprobar el acoplamiento en la entrada y la salida del amplificador, asf
como la ganancia en pequefia sefial

Fig. 4.21 Carta de Smith para calcular el valor de las distancias de los Stub y las longitudes de
las lineas, para el acoplamiento de salida.
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Fig. 4.22 Redes de acoplamiento en la entrada y la salida del amplificador de potencia.

En la Fig. 4.23 se muestran los resultados de la simulacién, donde se observa que el
acoplamiento a la entrada sigue siendo considerablemente bueno, mientras que el acoplamiento
a la salida continua presentando un acoplamiento no adecuado para el amplificador de potencia.

Debido a los resultados obtenidos, se realiz6 una optimizacién de las lineas de
microcinta del amplificador con el objetivo de mejorar la respuesta al pardmetro Sz, al mismo
tiempo se implementaron nuevas lineas de microcinta en las redes de polarizacién y en las
transiciones entre las microcintas ya establecidas, esto con el fin de realizar un disefio con
caracteristicas realizables para llevar al amplificador a su construccién. La Fig. 4.24 muestra el
template utilizado del amplificador final en el simulador ADS.

(3]

. — dB(S(1l1)000..............
dB(S(212)) 00

-20 | L L L L T 11 T 1T 1T 1 | L
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 2.5 3.0
FRECUENCIA (GHz)

Fig. 4.23 Resultados obtenidos de la simulacién del amplificador de potencia.
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Fig. 4.24 Implementacién final del amplificador de potencia clase AB.

Nuevamente se realiz6 un andlisis en pequefia sefial al circuito implementado en la Fig.
4.24 dando como resultado el valor representado en la graficas de la Fig. 4.25, donde se observa
un mejoramiento en el acoplamiento, tanto para la entrada como para la salida del amplificador,
asi como también un aumento en el pardmetro S, y S;, para la frecuencia de 900 MHz

establecida.

Fig. 4.25 Resultados obtenidos del andlisis en frecuencia del amplificador de potencia
clase AB.
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4.7 Amplificador final

Una vez que se analizan los pardmetros S, y se verifican las pérdidas por reflexién tanto
en la entrada como en la salida del amplificador, es necesario conocer la potencia de salida, la
ganancia, la eficiencia, y el PAE del amplificador de potencia, para esto se simula en ADS, el
circuito de la Fig. 4.26, a un solo tono en el cual el barrido de potencia a la entrada del
amplificador fue desde 0 dBm hasta 23 dBm.

La Fig.4.27 muestra los resultados de la simulacién de balance harménico, donde se
determina que la potencia de salida en el punto de compresién a 1 dB es de 36.534 dBm,
obteniendo una PAE de 66.03 %. Por otro lado, la Fig. 4.28 muestra que la ganancia y la
potencia de salida se mantienen constantes durante todo el ancho de banda. Cabe sefialar que
este resultado se obtiene con una potencia de entrada de 23 dBm.

Fig. 4.26 Template usado en ADS para el anélisis de balance harménico a un solo tono.

40 80
[0 & Potencia de Jlida 000 ;
o 35 PAE ™ vCI T:l j’v
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Q ~
- I3
no- % 2\: ;
<220 |40 M
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0 5 10 15 20 25

Potencia de entrada

Fig. 4.27 Potencia de salida, PAE y Ganancia Vs. Potencia de entrada, obtenidos de la
simulaci6n de balance harménico del amplificador de potencia clase AB
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Fig.4.28 Grafica de la ganancia y la potencia de salida Vs. Frecuencia.
4.8 Analisis electromagnético

La implementacién del amplificador de potencia parte de la simulacién realizada en
ADS donde por medio del analisis cuasi-estatico, se encuentra el valor ideal para los tamafios de
la microcintas, pero debido a las naturaleza del material es muy dificil de obtener resultados
ideales, por tal motivo es necesario realizar un andlisis electromagnético que permita obtener
resultados mas préximos al comportamiento real de las microcintas disefiadas en el
amplificador. La simulacién electromagnética en ADS es conocido como “Momentum” [25]
debido a que usa el método de momentos y dentro de su anélisis, permite optimizar a las lineas
de microcintas, modificando sus tamafios, hasta obtener un resultado muy préximo al del
anélisis cuasi-estatico. El amplificador se implementa en un substrato FR4 con una constante
dieléctrica (g;) de 4.2 y un espesor de 1.65 mm, la Fig. 429 muestra la comparacién de
resultados del andlisis cuasi-estdtico y el andlisis electromagnético. Donde a pesar del
comportamiento de ambos andlisis es parecido, el resultado obtenido no es el adecuado.

Debido a que la correspondencia de los datos no es muy precisa, se realiza una
optimizaci6n a la frecuencia de 900 MHz a las lineas de microcinta [apéndice C], esto con el fin
de modificar los resultados del anélisis electromagnético y aproximarlo a los resultados
proporcionados por el anélisis cuasi-estitico. La Fig. 4.30 muestra la comparaci6n entre el
analisis cuasi- estatico, el momentum, y el momentum con las lineas optimizadas, donde el
resultado de la optimizacién de las lineas por medio de andlisis electromagnético presenta una
mejor correspondencia entre la simulaci6n cuasi-estética y el anélisis electromagnético
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Fig. 4.29 Graficas de comparaci6n entre los datos obtenidos en la simulacién y los datos
obtenidos del momentum.
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Capitulo 5

Se describe el proceso de implementacién del amplificador de potencia disefiado en el
capitulo 4. La fabricacién del PCB se realiza en base a las dimensiones de las lineas de
microcinta obtenidos por medio de la optimizacién en el andlisis electromagnético. El substrato
utilizado es FR4 con una constante dicléctrica £=4.2 y un espesor de 1.65 mm. El PCB FR4 que
contiene las redes de acoplamiento de entrada y salida es construido por medio de procesos
fotolitogrificos y es montado en una base experimental de aluminio, con caracterfsticas
similares a la que se utiliz6 para caracterizar el transistor, sobre esta base se miden los
pardmetros S por medio del VNA y se determina la potencia méxima del transistor en una
medicién a un sélo tono, obteniéndose una potencia de salida de 36.6 dBm.

5.1 Fabricacion del amplificador de potencia, su
caracterizacién y validacion del diseiio.

on las dimensiones de las lineas de microcinta obtenidas en la simulacién

electromagnética se implementa el disefio del circuito en una placa de PCB FR4 por

medio de procesos fotolitogrificos. La placa de PCB es colocada en una base de
pruebas experimental hecha de aluminio, que tiene caracteristicas de construccién similares a la
de la base de pruebas utilizada para la caracterizacién del transistor. La Fig. 5.1 muestra el
disefio del amplificador de potencia implementado, mientras que la Fig.5.2 muestra un esquema
detallado de ia base de pruebas del amplificador.

Fig. 5.1 amplificador de potencia glase AB implementado.

La Fig. 5.3 muestra los pardmetros S medidos y simulados del amplificador de'potexicia donde
se muestra una buena correspondencia entre los datos medidos y simulados a 900 MHz, que es
la frecuencia en la que se centra el disefio del amplificador.
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Fig.5.2 Vista interior de la base de aluminio utilizada en el amplificador de potencia
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Fig. 5.3 pardmetros S medidos del amplificador de potencia contra simulados.

La potencia de salida del amplificador se caracteriza por medio de la medicién a un sélo
tono, utilizando el esquema de medici6n de l» Fig. 3.25, solo que en esta ocasién el dispositivo
bajo pruebas es el amplificador de potencia.

La Fig. 5.4 muestra el primer, segundp y tercer harmoénico medidos y simulados donde
se puede observar una buena correspondencia entre ambos datos.
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Fig. 5.4 caracterizaci6n del amplificador de potencia clase AB.

La Fig. 5.5 muestra la potencia de salida, la ganancia y el PAE de los parametros medidos y
simulados, en la que se muestra una alta correlacién entre ellos. Los pardmetros medidos
muestran una potencia de salida igual a 36.6 dBm , una ganancia de 13.3 dB y un PAE de 57.11
%. En la Fig. 5.6 mientras que el punto de intercepcion de tercer orden es de IP3= 35 dBm. Por
ltimo en la Fig. 5.7 se muestra la forma de onda de la corriente y el voltaje del drenador
respecto al tiempo.

50 60

45—  smulacion o000
Medido oo . |
40

(%) avd

GANANCIA (db), POTENCIA DE SALIDA (dBm)

POTENCIA DE ENTRADA (dBm)

Fig. 5.5 Par4metros de potencia de salida, PAE y Ganancia medidos contra los pardmetros
simulados en ADS
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Fig. 5.6 Potencia de salida a un tono y el tercer harménico.
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Fig. 5.7 Voltaje y corriente del drenador del amplificador de potencia clase AB
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Capitulo 6

6.1 Conclusiones

n esta tesis se utilizé un transistor LDMOS como dispositivo activo para el disefio de un

amplificador de potencia clase AB en el rango de frecuencias de 900 MHz para aplicaciones

en el irea de RFID. Debido a la carencia de informacién sobre el modelo del transistor, fue
necesario obtener el modelo del transistor en base a un circuito eléctrico equivalente aplicando las
teorias clisicas para determinar matemiticamente el valor de los componentes intrinsecos y
extrinsecos del transistor. El modelo de corriente no lineal se desarrollé en base al modelo de
Angelov. Las mediciones realizadas en el Centro de Investigacién Cientifica y de Educacién
Superior de Ensenada (CICESE) permitieron obtener la informacién necesaria para desarrollar los
modelos en pequefia y gran sefial para validar los datos simulados, utilizando el programa de
simulacién Advanced Design System (ADS). La buena correspondencia entre los datos medidos y
simulados permiti6 disefiar de una manera més exacta el amplificador clase AB dentro del
simulador. Las redes de acoplamiento obtenidas permitieron obtener el valor maximo de potencia
de salida permitida por el transistot, y méximo valor de PAE con un ancho de banda suficiente para
permitir un esquema de modulacién RFID. Se us6 un anilisis electromagnético de las redes de
acoplamiento de entrada y de salida para optimizar dichas redes para un mejor desempefio del
amplificador de potencia clase AB.

En resumen en este trabajo:

e Se desarrollé un modelo no lineal para el transistor LDMOS MRF281 de Freescale®.
Donde se utilizaron las técnicas clisicas de modelado que se utlizan en los
semiconductores III-V.

o Se validé el modelo del transistor construyendo un amplificador de potencia clase AB en la
banda de frecuencias de 900 MHz.

o Los resultados tedricos y expetimentales muestran que el amplificador de potencia presenta
un potencia de salida de 36.6 dBm y un PAE de 57.11 % con una potencia de entrada de
23 dBm.
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6.2 Trabajo futuro

Como trabajo a futuro se tienen consideran los siguientes puntos:

e En base a la metodologia de disefio desarrollada, redisefiar el amplificador de potencia
para su fabricacién en un substrato de mayor calidad.

o disefiar la etapa pre-amplificadora que proporcione la potencia necesaria para que el
amplificador de potencia funcione de manera adecuada.

¢ Realizar una medicién a dos tonos para conocer los efectos de intermodulacion y los
efectos de memoria.

o Introducir un esquema de modulacién (ASK) y determinar el funcionamiento ante la
presencia de la sefial modulada.

e Obtener el modelo no lineal de capacitancias intrinsecas respecto a Vgs y Vps para tener
un modelo del transistor mas completo y desarrollar el disefio del amplificador de una
manera mas fiable.

e Realizar el diseifio del amplificador clase AB en el rango de frecuencias de 3.5 GHz para
aplicaciones en WiMAX usando transistores LDMOS, o transistores MOS Verticales de
Silicio.
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APENDICE A

A.1 Identificacion por radiofrecuencia

incrementado, debido a la demanda que existe en el mercado actual por tratar de

reconocer un objeto automditicamente, lo cual permite detectar u organizar distintos
objetos de una misma categoria de una manera répida y eficiente. Actualmente, la técnica de
identificacién de objetos més usada en el mercado es la lectura por cédigo de barras, el cual es
una impresién de un cédigo que es descifrado por una maquina, en donde se usa un transductor
optico para extraer un niumero identificable, esta informaci6n es descifrada por medio de un
cédigo del producto universal (UPC), solo cuando el objeto es colocado en una sola posicién
permite leer el dato. Otro tipo de reconocimiento actual es el llamado reconocimiento 6ptico del
caricter (OCR), que es utilizado para obtener informacién de un archivo de texto,
incrementando los costos de procesamiento de datos para descifrar los caracteres. Sin embargo,
estos métodos presentan deficiencias, debido a que requieren una linea de vista y la suciedad de
particulas de polvo opacan la lectura de los datos. El dafio fisico de las etiquetas que contienen
los cédigos, degrada la lectura o extracci6n de los datos. Por lo que la solucién a las deficiencias
de la identificacién por medio 6pticos, es la identificacién de un objeto por radiofrecuencia.

Hoy en dia el uso de las técnicas de identificacién automética (Auto- ID) se ha

La identificacién por radio frecuencia (RFID) es un sistema de almacenamiento y
lectura de datos remotos por medio de un conjunto de etiquetas electrénicas (“transponders” o
Tags) y un lector de las mismas, que operan a frecuencias en la banda UHF , haciendo uso de
las radio comunicaciones para identificar un objeto fisico.

A.2 Arquitectura de los sistemas de RF.

Un sistema de RFID est4 formado por un lector, una tarjeta electrénica que funciona
como transpondedor (“transponder”) y un conjunto de antenas. Las ultimas generaciones,
cuentan con un circuito integrado que contiene la identificacién y la 16gica necesaria para
soportar los protocolos de comunicacién entre el lector y las tarjetas electrénicas. El lector se
conecta a una computadora por medio de una interfase adecuada, la computadora se utiliza para
el control de lectura, el procesamiento de la informacién y el despliegue de los datos.

Por lo tanto, un sistema RFID consta de los siguientes tres componentes:

e Etiqueta RFID o transpondedor: compuesto por una antena y un circuito integrado
anal6gico-digital. El propésito de la antena es permitir al chip, transmitir la informacién
de identificacién de la tarjeta. El chip posee una memoria interna con una capacidad que
depende del modo de operacién.
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o Lector de RFID o transreceptor: compuesto por una antena, un transreceptor y un
decodificador. El lector envia periédicamente sefiales para verificar la existencia de
alguna etiqueta en sus inmediaciones. Cuando capta una sefial, extrae la informacién y
se la pasa al subsistema de procesamiento de datos.

o Sistemas de procesamiento de datos: proporciona los medios de proceso y
almacenamiento de datos.

A.3 Descripcion General de los sistemas de RFID

En los sistemas RFID el lector transmite informacién modulando una sefial de RF en el
rango de frecuencias de 860-960 MHz (Fig. A.1). La modulacién utilizada por el lector es la de
desplazamiento de amplitud (ASK, Amplitude Shift Keying), modificando la potencia de la sefial
portadora para representar el 1 6 0 binario (Fig. A2). En este esquema de modulaci6n tanto la
frecuencia como la fase permanecen constantes mientras la amplitud cambia, la amplitud pico
de la sefial durante cada duracién del bit es constante y su valor depende del bit (1 6 0). La
velocidad de transmisién usando ASK est4 limitada por las caracteristicas fisicas del medio de
transmisién [40].

Lector UHF RFID

P PAW Portadora Tarjeta RFID
: >_J de RF
: _‘ ’ >|:_J\ , r—t—
; R m m Demodulador | 21
1 Mg Control
R Modulacién de Logico
interrogacién (ASK)
«——n
EEPROM
Sefial reflejada de la tarjeta ant  Modulador
RFID hacia el lector

Yl
iy

Transreceptor

Base de datos

Fig. Al Vista general del sistema RFID
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Fig. A2 Esquema de modulacién por desplazamiento de amplitud (ASK)

El lector inicia enviando una sefial portadora sin modular que se encarga de
proporcionar la energia que necesitan las tarjetas para su funcionamiento, una vez encendidas
las tarjetas, el lector inicia la comunicacién modulando su portadora. Después que el lector
envia sus comandos, detiene su modulacién y nuevamente envia una sefial de RF de onda
continua [41]. Por otra parte, cuando la tarjeta recibe la sefial de onda continua, la rectifica y
utiliza circuitos multiplicadores de voltaje en cascada para convertir el voltaje recibido
extremadamente bajo a un voltaje que sea suficiente para que la circuiteria CMOS funcionen.
Posteriormente cuando las tarjetas reciben la sefial modulada, toman la informacién contenida
en el comando enviado por el lector y la demodulan, por medio un sistema de carga rapida, un
detector de picos y un comparador, el sistema de carga rdpida detecta la envolvente de la
modulacién ASK y es procesada por el detector de picos formado por un diodo y un capacitor
para obtener un movimiento promedio més lento de la sefial y pueda ser comparado para
producir una sefial demodulada en forma digital. La circuiteria de control toma el comando
obtenido de la demodulacién y procesa la informacién requerida por el lector, la tarjeta
responde a la petici6n del lector, en base a la informacién contenida en una memoria EEPROM,
la informacién es modulada.
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El modulador modifica la capacitancia de un varactor que se encuentra conectado a la
antena, en base a la sefial digital presente en su entrada. Con la variaci6n de la capacitancia, la
impedancia caracteristica de la antena cambia en funcién de la sefial modulada. El lector por su
parte se encuentra esperando la respuesta proporcionada por la tarjeta, de esta forma cuando
detecta variaciones de impedancia por parte de la tarjeta, el lector interpreta la sefial reflejada y
la demodula, obteniendo asi la informaci6n requerida. Esta informacién obtenida por el lector es
almacenada en una base de datos para su procesamiento. El papel que juega el amplificador de
potencia dentro del lector de RFID consiste en una etapa independiente del transreceptor que
proporciona la potencia necesaria para que la sefial proveniente de los preamplificadores del
modulo transreceptor sea transmitido con una potencia de 4 W (de acuerdo a las norma
establecida en Norte America) y permitir que las tarjetas puedan ser identificadas en un amplio
rango de lectura.

A.4 Regulacion de frecuencias

No hay ninguna corporacién publica global que gobierne las frecuencias usadas para la RFID.
Por lo tanto cada pais cuenta con sus propias reglas.

Las principales corporaciones que gobiernan la asignacién de las frecuencias usadas para la
RFID son:

e EE.UU: FCC (Federal Communications Commission).

e Canada: DOC (Departamento de la comunicacién).

¢ Europa: ERO, CEPT, ETSI y administraciones nacionales.

e Jap6n: MPHPT (Ministry of public Management, Home Affairs, Post and
Telecommunications).

¢ China: Ministerio de la Industria y de Informaci6n.

e Australia: Autoridad Australiana de la Comunicacién.

¢ Nueva Zelanda: Ministerio de desarrollo econémico de Nueva Zelanda.

e Argentina: CNC (Comisién Nacional de Comunicaciones).

o Chile: Ministerio de transportes y Telecomunicaciones.

e Meéxico: COFETEL(Comisién Federal de Telecomunicaciones)

Los TAG de RFID de baja frecuencia (869-960 MHz) y de alta frecuencia (2.3 GHz) se pueden
usar de forma global sin necesidad de una licencia, ya que no hay un tnico estindar.

A.S Especificaciones del transmisor RFID

En Norte América, la banda de UHF es gobernada por la FCC, en el apartado 15
seccién 247 se establecen las normas para la transmisién en esta frecuencia, donde el ancho de
banda es de 500 KHz con una potencia radiada isotrépica efectiva (EIRP) de 4W. En Europa, la
regla ETSI EN 302 208-1 proporciona un ancho de banda de 200 KHz y una potencia radiada
efectiva de 2W. Para aplicaciones de corta distancias, la potencia de salida debe de ser reducida
en gran medida, lo que relaja el rendimiento de linealidad en la recepcién de datos[26].
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APENDICE B

B.1 TRANSISTOR MOSFET DE DIFUSION LATERAL
(LDMOS)

asta mediados de los 90°s las aplicaciones para 1a amplificacién de potencia en RF eran

basados en tecnologias como transistores bipolares o MESFET’s de Arseniuro de Galio.

La introduccién del LDMOS (en sus siglas én inglés Lateral Doble-Diffuse MOS
transistor) a finales' de los 90's: alteré drfisticamente ¢l mercado de los dispositivos
semiconductores utilizados en 16s amplificadores de RF. Con el paso de 10s afios los tranisistores
LDMOS ha remplazado tecnologias como los transistores bipolares y actudlmente se encuentra
en una batalla por reemplazar ' a los transistores HEMT’s y MESFET de Arseniuro de Galio. El
mejoramiento en su eficiencia y linealidad, hace aun més atractivo es uso de'la tecnologia
LDMOS.

Bésicamente un transistor LDMOS consiste en la asociacién en paralelo-de multipies
transistores MOS de canal n de dimensiones sub micrométricas obtenidos por un proceso de
doble difusién, que permite’ aumientar la transconductancia, la ¢apacidad de corriente del
-dispesitivo y el voltaje de drenador.

B.2 Estructura del LDMOS.

Lamm:rademLDMOSsemmtmenlahg B.1 donde se indican las terminales y las
regnonm del transmtor [27] Anmque las terminales en la superficie son coplanares. Tipicamente
se conecta la termmal de fuente al substrato P™ usando una difusién P*. Esta difusién asegura
una buena conexién entre la terminal de fuente y el substrato. Esto permite al LDMOS. tener
aplicaciones de RF, ya que el bajo valor de las resistencias e inductancias en la terminal de
fuente, le permite tener altas ganancias, aun para rangos de frecuencias altos.

Te
Wm.,,d"‘.‘

Fig. B.1 Estructura fisica y circuito eléctrico equivalente de una celda del transistor LDMOS.
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El dispositivo es fabricado creciendo una capa epitaxial. tipo, P sobre un substrato
fuertemente dopado P*, el canal es formado por la diferendia en'la exterisién lateral entre las
capas P-base y N" en la region de la fuente, ambas regiones se alinean hacia el lado izquierdo de
la regién de compuerta durante la implantacién idnica para introducir los dopantes
correspondientes.

Para permitir la aplicacién de altos voltajes de drenador, el transistor cuenta con una
regién ligeramente dopada (LDD), entre la regién de drepador 4 compuerta. La carga en la
fegiéh LD, su longitud en la supcrﬁcle entre la terminal de compuerta y 14 terminal de

drenador deben de ser optimizado para maximizar el voltaje de ruptura. Por otra parte, ia regién
P* que conecta a la terminal de fuente al plano de tierra minimiza la resistencia de fuente.

La concentracién del dopamiento y la longitud de la regién LDD se disefian de tal
forma que el voltaje de ruptura alcance voltajes relativamente altos. Se ha encontrado que una
densidad de carga de 1x10'2 cm™ es 6ptima para obtener un voltaje de ruptura del orden de
100V. Cuando la carga es més baja, se crea un alto campo eléctrico sobre la regién LDD en el
lado del drenador, reduciendo el voltaje de ruptura. En contraste si la carga en la regién LDD es
més alta, se crea . un campo eléctrico elevado en la region LDD de lado de la compuerta,
dlsmmuyendo el volta_!e‘de ruptura. Para obtener un voltaje de ruptura de alrededor de 75-80 V,
la longitud LDD entre la terminal de drenador y compuerta, debe tener al menos; 5. pm. El
voltaje de ruptura es limitado por el méximo voltaje que se puede soportar en la regién N". Este
voltaje de ruptura es determinado por el espesor y la concentracién del dopamlento en la capa

epitaxial tipo P.

El ﬂujo de corriente en el transistor LDMOS se controla mediante la aplicacién de un
voltaje positivo en la terminal de compuerta. Esto produce una capa de inversién en la superficie
de la regién P-base bajo el electrodo de la compuerta. Esta capa de inversién crea una
trayectoria que permite el flujo los electrones de la termmal de fuente al drenador cuando se
aplica un voltaje positivo entre estas dos terminales. . e BE i

En la estructura del LDMOS, la corriente de drenador fluye, desde la terminal del
drenador hasta la region de la fuente, ahi la corriente es re-direccionada por medio de la regién
P* hacia el substrato. Debido a esto la resistencia de encendido es determinada no solo por la
resistencia del canal y la regién de arrastre, sino también por la resistencia del substrato tipo P.

R, =R +Ry +Rg \ B:1)
En esta ecuacidn, la regién de canal estd dada por:

LuW;
Rew = (B2)
MowwCox (Vg — Vi)
donde L.y es la longitud del canal, #, es el ancho del canal, x4, esla movilidad del canal de
inversién, C,y es la capacitancia del oxido de la compuerta, ¥; es el voltaje aplicado en la
compuertay V¥ es el voltaje de umbral de la compuerta.

La resistencia de la regi6n de arrastre est4 dado por:



RD = LiooWe

B.3
qK,. Qoo ®-)

donde L,;, y Quppson la longitud y la carga para la regién en el drenador ligeramente dopado
Y upes lamovilidad de los electrones para el substrato.

Mientras que la resistencia del substrato est4 dado por:

Rsuss = Psusstsuss (B.4)
donde pgyssY tsuss Son la resistividad y el espesor de substrato.

En un transistor de silicio LDMOS, la longitud del canal determina las propiedades del
sistema en altas frecuencias. De hecho, el canal corto mejora la linealidad debido a que el
transistor siempre trabaja en velocidad de saturacién. Actualmente el interés por los LDMOS se
encuentra en aumento en el drea de las comunicaciones, debido a su bajo costo, ya que con la
linealidad y ganancia que este transistor alcanza, le permite operar sobre un amplio rango de
frecuencia.

Ventajas:

e Para altos niveles de corriente, el LDMOS presenta una impedancia de entrada alta y un
coeficiente de temperatura bajo.
e El LDMOS presenta una buena estabilidad térmica.
e Presenta alta ganancia debido a su baja inductancia y baja resistencia serie en la
terminal de fuente.
e Su costo. El costo de los transistores LDMOS es tres veces menor que el de los
dispositivos fabricados con compuestos III-V.

Sin embargo esta tecnologia presenta algunas desventajas:

e Dado que la conductividad térmica del silicio es menor que la de los transistores de
compuestos III-V, para mantener una temperatura de operacién conveniente se
requieren de disipadores de mayor volumen.

® Los transistores de potencia de compuestos III-V tienen una mayor densidad de
potencia y requieren paquetes de menores dimensiones que los del LDMOS.
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APENDICE C

C.1 Procedimiento de analisis electromagnético en ADS

El tamafio de las lineas de microcintas obtenidas en el andlisis cuasiestatico proporciona los
resultados de la simulacién bajo condiciones ideales, sin tomar en cuenta algunos aspectos
relacionados con las ondas viajeras en las lineas de microcinta, ante tal situacién, antes de
iniciar la fabricacién del amplificador de potencia, es necesario realizar un anlisis
electromagnético de las lineas de microcinta, con el fin de tomar en cuenta los efectos que se
presentan cuando por las lineas de microcinta circula una onda continua de altas frecuencia, al
mismo tiempo obtener resultados més fiables que puedan ser comparados con los resultados
proporcionados por una medicién experimental. A partir de las dimensiones de las lineas de
microcinta utilizadas en la simulacién quasiestatica se realiza una simulacién electromagnética
para comparar si los resultados de ambas simulaciones coinciden, de no hacerlo, es necesario
realizar una optimizacién al tamafio de las lineas de microcinta en el simulador de anilisis
electromagnético, de tal forma que los resultados de ambas simulaciones correspondan.

Para realizar el anilisis electromagnético se dividen las lineas de microcintas del disefio del
amplificador en cinco partes (Fig. C1), ya que cada parte est4 separada por un elemento pasivo.

LINEA 2

Fig. C1 amplificador de potencia disefiado dividido en partes para su anilisis electromagnético

Dentro de las simulaciones que realiza el ADS se encuentra el “Momentum”, un
simulador que permite realizar un anélisis electromagnético de la estructura fisica de las redes
de microcintas. Para esto es necesario conocer la secuencia correcta que permita realizar este
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andlisis. En la Fig. C2 se muestra el diagrama de flujo que se ha utilizado para realizar la
simulaci6n y la optimizacién de las lineas de microcintas usando el anélisis electromagnético.

Simulacion
(Analisis cuasi-estatico) - Parémetros S

Fig. C2 diagrama de flujo utilizado para la simulaci6n y optimizacién de las lineas con el
anilisis electromagnético

Empezando por los resultados obtenidos de la simulacién quasiestética, se generan los
layout de las lineas de microcinta en Momentum y se establecen las caracteristicas del substrato
(Fig. C3), tanto su constante dieléctrica, espesor y pérdidas tangenciales. Se establecen los
puertos de andlisis a la lineal de microcinta y se establecen rejillas (Mesh) (Fig. C4) las cuales
dividen a la linea de microcinta para que se realice de una manera més organizada la simulacién
electromagnética, a mayor numero de rejillas la simulacién se volverd mds compleja pero el
resultado proporcionado se obtiene con mayor precision.
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Fig. C3 Substrato establecido en el analisis electromagnético
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Fig. C4 Establecimiento de las rejillas para el andlisis electromagnético.

Una vez establecidas las rejillas el siguiente paso es realizar una simulacién en
parimetros S para determinar la respuesta en frecuencia de las lineas de microcinta y
compararlo con los resultados de la simulacién quasiestitica (Fig. C5), si ambos resultados
coinciden se procede a fabricar el PCB del amplificador, de lo contrario se realiza una
optimizacién al tamafio de las lineas de microcinta.
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Fig. C5 Simulacién de los pardmetros S en el simulador electromagnético

En la optimizacion se establecen las variables que se requieren optimizar, en este caso
solamente la longitud de la linea ya que su ancho no se debe de modificar porque es de una
impedancia caracteristica de 50 Q (Fig. C6), se establecen los objetivos de la optimizacién (Fig.
C7) y se realiza la optimizacién, a este nuevo tamafio de microcinta obtenido, se realiza una
medicién en pardmetros S y la respuesta de esta simulacién nuevamente es comparado con la
respuesta del anélisis quasi estético, si los resultados son similares se procede a la fabricacién

del PCB, de lo contrario nuevamente se realiza la optimizaci6n.
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Fig. C6 Valores iniciales de las lineas de microcinta a optimizar en el simulador
electromagnético
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Fig. C7 Objetivos de la optimizaci6n en el andlisis electromagnético

Las tablas C1-C5 muestran los parimetros S en dB, Magnitud y Fase. Estas tablas
comparan los resultados obtenidos de la simulacién quasi estatica (Primera columna) y la
simulacién del layout de sus lineas de microcinta en el anélisis electromagnético, por ultimo en
la tercera columna de estas tablas se muestran los parametros S obtenidos de la optimizacién a
las lineas de microcinta, cabe mencionar que estos resultados son producto de una serie de
optimizaciones a las lineas de microcinta, siendo estas las mas pr6ximas a los resultados
proporcionados en la simulacién quasi estatica.

La figura C8 muestra el tamafio de las lineas de microcintas obtenidas en el anilisis
electromagnético que se emplearan en la fabricaciéon de la placa base del amplificador de
potencia.

Tabla C1 pardmetros S en dB, Magnitud y Phase del anlisis cuasiestatico, momentum y
momentum optimizado

Parametros
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Tabla C2 pardmetros S en dB, Magnitud y Phase del andlisis cuasiestatico, momentum y
momentum optimizado

Paramctros

Tabla C3 parametros S en dB, Magnitud y Phase del andlisis cuasiestatico, momentum y
momentum optimizado

Paramctros

Tabla C4 parametros S en dB, Magnitud y Phase del andlisis cuasiestatico, momentum y
momentum optimizado

Tabla C5 parametros S en dB, Magnitud y Phase del andlisis cuasiestatico, momentum y
momentum optimizado

76



—

e et e -

= -234mm

Figura C8 Mascarilla utilizada para la fabricacién del amplificador de potencia.
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