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Abstract- GaAs Field Effect Transistors are widely used for
medium- and high-power amplifiers. This kind of amplifiers
have great influence in the performance of a communication
system, as far as cost, power consumption, and signal
degradation of the transmitter are concerned. Thus, accurate
nonlinear models of the transistors are needed in order to
predict their behaviour. In this paper, a large-signal continuous
model is extracted from measurements of a transistor. Then, a
simple amplifier based on the device has been designed, and
simulations are carried out in order to predict the performance
of a power amplifier built with this type of transistor. Finally,
effects arising from baseband and 2"%-harmonic load
impedances are analysed by a load-pull method, and their
influence on the IMD behaviour is discussed.

I. INTRODUCCION

En la gran mayoria de los transmisores de
radiocomunicaciones, los amplificadores de potencia (PAs)
son utilizados para que la sefal, ya codificada y modulada,
alcance el nivel de potencia necesario antes de llegar a la
antena y ser radiada al interfaz aéreo. Estos amplificadores
son los responsables de un gran porcentaje del consumo del
transmisor en su totalidad, asi que es interesante que sean
eficientes en la conversidon de potencia consumida a potencia
util. Desgraciadamente, una eficiencia alta suele producir
niveles elevados de distorsion no lineal, deteriorando la
calidad de la sefial y empeorando figuras de mérito como el
ACPR o el NPR. Distintas clases de amplificadores [1], e
incluso técnicas de linealizacion [2], han sido propuestas
para mejorar este compromiso.

Uno de los objetivos del disefio de amplificadores
basados en FETs, ademas de conseguir un cierto nivel de
potencia de salida y eficiencia, es conseguir reducir la IMD y
los efectos de memoria que causan asimetrias sobre dicho
fenomeno. La magnitud de esta distorsion se ve influenciada
por efectos térmicos [3] y por las impedancias eléctricas
presentadas en las bandas de envolvente, fundamental y 2°
armoénico para distintas frecuencias de sefial moduladora [4].
Se ha demostrado mediante series de Volterra que la
naturaleza reactiva de las redes de polarizacion y adaptacion
de los amplificadores es la principal causa de las asimetrias y
las pendientes en las caracteristicas de IMD obtenidas a
partir de una prueba de dos tonos [5].

De este modo, si disponemos de un buen modelo gran
sefial del transistor podemos disefiar las redes de polarizacion
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y adaptacion de forma mas adecuada, consiguiendo reducir el
nivel de intermodulacion del amplificador resultante, o evitar
las asimetrias entre los productos de IMD inferior y superior
[6]. Para sefiales mas complejas, esto se traducira en una
disminucién de los niveles de ACPR, NPR y EVM, que
permitiran emplear el amplificador de forma mas eficiente.

Hasta el momento se han dedicado grandes esfuerzos a
modelar de forma adecuada las no linealidades de los
transistores [7] [8], asi como a realizar automaticamente la
extraccion de los parametros, tanto lineales como no lineales,
para que puedan ser empleados en programas de disefio
asistido por ordenador [9].

En el presente trabajo se ha obtenido un modelo gran
sefial para un transistor de media potencia, y posteriormente
se ha utilizado dicho modelo para disefiar un amplificador a
950 MHz con redes de adaptacion y polarizacion simples. A
continuacidn, se han calculado las caracteristicas no lineales
del amplificador mediante balance armonico. Por tltimo, se
ha empleado una técnica de load-pull para estudiar la
influencia de las impedancias de carga a la frecuencia
fundamental, envolvente y segundo arménico sobre la IMD
del amplificador.

II. EXTRACCION Y VALIDACION DEL MODELO

Se ha utilizado un FET de GaAs de media potencia
(Pout1as = 32.5 dBm en clase A) para banda L de la casa
Fujitsu, concretamente el modelo FLU17XM. El punto de
polarizacion se ha elegido manteniendo un compromiso entre
potencia de salida y eficiencia (Vg =-1.2 V; V4 =45V, Ig=
287 mA).

El modelo equivalente se presenta en la Fig. 1 [10]. Los
elementos no lineales son la fuente de corriente Iy, el diodo
Dy y las capacidades C,s y Cyq. Para extraer los elementos
del modelo, deben realizarse distintos tipos de medidas.

A. Medidas DC

Mediante este tipo de medidas se obtienen los valores de
las resistencias de acceso R,, Ry y R,, asi como las
caracteristicas del diodo D, de la Fig. 1, segin la ecuacion
que rige la corriente que pasa por dicho elemento:

Ipy =1, e -1) (1)
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Fig. 1. Modelo equivalente de un FET de GaAs

B. Medidas de parametros [S]

Se han medido, mediante un analizador vectorial de
redes, los parametros [S] del transistor polarizado. Las
caracteristicas del circuito empleado para polarizar y acceder
a los terminales del transistor se han descontado de la medida
(de-embedding). Posteriormente, y mediante un proceso de
optimizacion lineal, se obtienen los valores de los extrinsecos
(Lg, Ly, Lg, Cpg, Cpa) y de los intrinsecos independientes de la
polarizacién (Cgys, R;). También se calculan los valores de la
aproximacion de pequefia sefial para la fuente del transistor
(gms T, Rds):

Ids = gm ’ VCgs e e (2)

En cuanto a Cg y Cyq, se definen mediante la ecuacion de
la capacidad de una unidon Schottky (ecuacion 3). Para
extraer los valores Vy; y Cy de cada elemento se realizan
optimizaciones lineales a partir de los parametros [S]
medidos en distintos puntos de polarizacidon, con distintas
tensiones v que controlan la capacidad de la union.

C=——0
(3)

C. Medidas pulsadas

Para caracterizar la fuente de corriente I de la Fig. 1 se
utiliza un banco de medidas pulsadas [11]. Mediante la
medida pulsada se pueden obtener las curvas Iq = f(V,,, Vgs)
del transistor desde el punto de polarizaciéon deseado,
discriminando los efectos derivados del calentamiento que se
producen en las medidas DC, asi como los niveles “trampa”.
Las curvas obtenidas son muy distintas a las curvas de
continua, permitiéndonos caracterizar de forma mas exacta el
comportamiento del transistor en régimen de gran sefial.

Para modelar el comportamiento de esta fuente de
corriente se utilizan como base las ecuaciones propuestas por
Materka [7], con un término exponencial afadido que
representa la compresion de la transconductancia [12]. Este
modelo describe correctamente el comportamiento de la no-
linealidad Iy, incluso en las cercanias de la region de
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pinchoff, donde otros modelos fallan. Las ecuaciones de este
modelo son las siguientes:

[ds = ]d.m ' e(i(vﬁg,“(h /H)) ’ (vgit,eff }E+KE.V§) . (1 ! SS | Vdi J .

dss
“
tanh j—)SL Y
]dss : 1_[<G .Vgi
donde
1
Vgit,e/f = ﬂ : (l : vgit + Vgit,/ch );

Vaitgen = ln(2 : COSh(Z “Vair )l

Ve feh = In2- COSh<Vgif ) (&)
Veir = Ve = (VP +y-vy, );
Veir =Vai = Ver

Para obtener los parametros del modelo se realiza una
optimizacion no-lineal a partir de los valores obtenidos con
las medidas pulsadas.

D. Resultados y validacion

En la Fig. 2 puede observarse que existe una buena
correspondencia entre las medidas pulsadas y las
simulaciones realizadas con el modelo extraido. Por otra
parte, en la Fig. 3 se han comparado los parametros [S]
medidos y los simulados con el modelo para la polarizacion
escogida. Ademas, el modelo se corresponde muy bien con
las medidas realizadas sobre el transistor polarizado sin redes
de adaptacion (ganancia de pequena sefial 13 dB, punto de
compresion de 1 dB a la salida 23.5 dBm).

[II. DISENO DE UN AMPLIFICADOR CON EL DISPOSITIVO
MODELADO

A continuacién se ha procedido a disefiar un amplificador
a 950 MHz con el dispositivo modelado. Para conseguir la
maxima potencia de salida [13] la impedancia que ve la
fuente de corriente del transistor debe aproximarse a:
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Fig. 2. Curvas I-V medidas (cruces) y simuladas con el modelo (linea
continua), para Vg desde 0 hasta -2.5 V en saltos de 0.25 V
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Fig. 3. Comparacion entre los parametros S medidos tras el de-embedding

(cruces) y los obtenidos con el modelo (linea continua)

Ademats, el ciclo de carga debe ser lo mas plano posible
para que no se almacene energia en el circuito, y ha de
cumplirse la condiciéon de maxima ganancia en la entrada

(adaptacion conjugada).

Se han utilizado los modelos del fabricante para describir
el comportamiento de los pasivos con los que se han
construido las redes de adaptacion. El resultado final es un
amplificador con una ganancia en pequena sefial de 14.1 dB,
una potencia de salida en el punto de compresion a 1 dB de
28.2 dBm, y una PAE (Power Added Efficiency) del 56% en

dicho punto.

En la Fig. 4 se muestra el ciclo de carga simulado para
tres potencias de entrada distintas, una de pequefia seial (P,
= 0 dBm), otra que origina compresion leve (P;, = 10 dBm)

y, por ultimo, una potencia cercana al P43 (P;, = 15 dBm).

IV. INFLUENCIA DE LAS IMPEDANCIAS DE CARGA FUERA DE

BANDA EN LA IMD

Como se ha comentado anteriormente, los efectos de
memoria que se observan en las medidas de intermodulacion,
tales como barridos de dos tonos o medidas del ACPR, se
deben principalmente a la naturaleza reactiva de las redes de
adaptacion y polarizacion. Dichos efectos se manifiestan en
el resultado de una prueba de dos tonos como pendientes con
la separacion entre los tonos y asimetrias que van cambiando

segun aumenta el nivel de la potencia de entrada.
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Fig. 4. Trayectoria del ciclo de carga para distintas potencias de entrada

Se ha demostrado que estos efectos dependen, no sélo de
las impedancias presentadas a los terminales del transistor en
la banda de trabajo, sino también de las impedancias en
banda base y a la frecuencia del 2° arménico [5] [6]. Para
cuantificar la influencia de estas impedancias y poder
escogerlas para mejorar la linealidad y la memoria de un
amplificador es necesario disponer de un modelo gran sefal
fiable como el propuesto en el presente documento.

Para analizar estos fendmenos se han calculado las
impedancias presentadas en los terminales de puerta y
drenador en el amplificador descrito en el apartado III, para
todas las frecuencias consideradas en un analisis de dos tonos
mediante balance armonico, con una separacion entre los
tonos de 10 MHz. Asi es posible analizar mediante load-pull
[14] el efecto de las impedancias en cada banda.

Desde este punto de partida, si se modifica unicamente la
impedancia de carga a la frecuencia fundamental (950 MHz)
se obtienen las curvas de IMD constante que se observan en
la Fig. 5. En esta figura se puede destacar que la zona de
menor IMD es la misma en el caso del lower IMD que en el
del upper.

En cambio, si se realiza el load-pull de la impedancia de
carga a la frecuencia de envolvente (10 MHz), se obtienen
los resultados de la Fig. 6 para potencias bajas. La influencia
en la IMD no es tan grande como variando la impedancia a la
frecuencia de trabajo, pero es muy significativa. En este
caso, ya no coinciden las impedancias que minimizan el
lower y el upper IMD, existiendo zonas de la carta de Smith
que presentan gran asimetria entre ellos. Por otra parte, si
aumentamos la potencia hasta el punto de compresion de 1
dB para dos tonos (Fig. 7), las impedancias que minimizan la
IMD son distintas a las que lo hacen en pequeia sefal.

Por ultimo, en la Fig. 8 se muestra el resultado de hacer
un load-pull de la impedancia de carga presentada a la
frecuencia del 2° arménico (1900 MHz) para una P, = 0
dBm. Se podria destacar la simetria del resultado y lo poco
afectado que se ve el upper IMD por esta impedancia.

El mismo estudio se ha realizado para la impedancia
presentada a la puerta del transistor, pero los resultados son
menos llamativos debido a que la no-linealidad de la fuente
de corriente es la dominante en un FET de GaAs [5] [6].
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Fig. 5. Curvas de IMD constante (dBc) variando la impedancia de carga a la
frecuencia fundamental y para Pin =0 dBm

Fig. 6. Curvas de IMD constante (dBc) variando la impedancia de carga a la
frecuencia de envolvente y para Pin = 0 dBm

-26.1

° Lower -25.1

Fig. 7. Curvas de IMD constante (dBc) variando la impedancia de carga a la
frecuencia de envolvente y para Pin = 14 dBm

V. CONCLUSIONES

En el presente trabajo se ha planteado la necesidad de un
modelo no lineal para poder analizar el efecto de las
impedancias de carga sobre la IMD de un transistor. Se ha
extraido dicho modelo y se ha disefiado un amplificador con
componentes comerciales. Se ha realizado un load-pull de las
impedancias de carga del amplificador, tanto en la banda de
trabajo, como en las de envolvente y 2° arménico. En el caso
de la impedancia de envolvente, se ha comprobado que tiene
mucha influencia sobre la IMD, tanto en pequeia sefial como
en la zona de compresion.
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Fig. 8. Curvas de IMD constante (dBc) variando la impedancia de carga al 2°
armonico y para Pin =0 dBm
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