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Oppgavetekst

Både i bedrifter som utvikler radioutstyr for trådløse tjenester og ved en rekke universiteter og
forskningssentra er det betydelig aktivitet rundt temaet Power Amplifiers (PAs).  PA har stor
økonomisk og teknisk betydning fordi den står for en vesentlig del av kostnadene både i utvikling
og produksjon av radioutstyr, og er en meget kritisk komponent i dagens trådløse verden. I
bærbare enheter er det PA som belaster batteriet mest, og både i den håndholdte enheten og i
basestasjonsutstyret (infrastrukturen) skal PA tilfredsstille mange strenge krav. Teknisk gode PA
løsninger gir således store konkurransefortrinn.
Hovedtemaet i denne oppgaver er å se på Doherty teknikken for å oppnå høy DC-RF virkningsgrad
- PAE (Power Added Efficiency).

Oppgaven vil i hovedtrekk bestå av å:
- sette seg inn i bruk av simulatorverktøy for å utføre ulineære simuleringer.
- Sette seg inn i forskjellige effektforsterker topologier, med hovedvekt på Doherty teknikken.
- Simulere og konstruere delforsterkerne i en Doherty forsterker.
- Simulere og konstruere den sammensatte Doherty forsterkeren.
- Lage layout og produsere effektforsterkerne.
- Måle egenskapene til de konstruerte forsterkerne, og sammenligne med simuleringene.

Oppgaven gitt: 15. januar 2007
Hovedveileder: Morten Olavsbråten, IET
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Forord

Denne rapporten er utarbeidet av Morten Hagen ved NTNU, Institutt for for Elektronikk og
Telekomunikasjon. Oppgavene omhandler emnene radioteknikk og RF effektforsterker design.
Dette er en avsluttende masteroppgave som har gått våren 2007. Hensikten med denne opp-
gaven er å designe og teste effektforsterkere i en Dohertykonfigurasjon og til slutt designe en
Dohertyforsterker.

Rapporten er skrevet på en slik måte at det er viktig og ha forkunnskaper om generell RF effek-
tforsterker design.

Jeg vil gjerne takke Morten Olavsbråten som en god hovedveileder med mange og bra innspill
underveis, Terje Mathiesen for å ha borret kort og kommet med innspill underveis, Marius
Ubostad for god veiledning på lab og innspill underveis og Modelithics Inc som har forsynet
meg med modeller for transistorer, motstander, spoler og kondensatorer til bruk i ADS.





Sammendrag

Formålet med denne oppgaven er å designe en Dohertyforsterker. En klasse AB og en
klasse C effektforsterker til bruk i denne konfigurasjonen skal designes, simuleres og
gjøres målinger på hver for seg. Disse skal så å bli satt sammen til en Dohertyforsterk-
er som skal simuleres og gjøres målinger på. Dohertyforsterkeren skal ha en senter-
frekvens på 1.8 GHz og være tilpasset slik at det oppnås best PAE og linearitet.

Rapporten omhandler i de første kapitlene litt generell forsterkerteori med hovedtrykk
på Dohertykonfigurasjonen og hva som er viktig og tenke på når denne designes.
Fordelen med en Dohertyeffektforsterker er at den forbedrer effektiviteten over et større
dynamisk område. Dette er spesielt viktig for modulerte signaler som ikke har kon-
stant envelope. Den viktigste delen er design, simulering og praktisk måling av effekt-
forsterkerne som hører med i Dohertykonfigurasjonen.

Designet av effektforsterkerene er utført med et designverktøy som heter ADS, Ad-
vanced Design Systems. For å designe effektforsterkerene med hensyn på best PAE og
linearitet ble det benytte ferdiglagde prosjekter i ADS som fant tilpasningsimpedansene
som måtte til for å oppnå dette.

Transistorvalget falt på en transistor fra Eudyna som heter FLL120MK. Dette valget
ble gjort etter mye testing av en annen transistor, som det viste seg ikke kunne brukes
fordi den ikkelineære modellen i ADS var utilstrekkelig. Et firma i Florida hadde en
storsignalmodell for denne transistoren som det var mulig å få en lisens til, som kunne
brukes under masteroppgaven.

En ikkelineær simulering av forsterkerne ble utført i ADS og viktige parametere som
karakteriserer forsterkerene er P1dB, gain og PAE. For klasse AB forsterkeren ble P1dB =
19dBm inneffekt, GainP1dB = 9.5dBm og PAEP1dB = 36.7%. Klasse C forsterkeren ble
designet for å være i en Dohertykonfigurasjon og hadde et påslagspunkt på 19 dBm,
Gainmaks = 9.1dBm og maks PAE på 46% . Disse to forsterkerene ble satt sammen
til en Dohertykonfigurasjon som fikk P1dB = 29dBm inneffekt, GainP1dB = 7.1dBm
og PAEP1dB = 48.5%. For å sammenligne en Doherty og en klasse AB forsterker, er
PAE i 6 dB backoff punktet som teller. Forbedringen ble på 20%. Lineariteten i Doherty
forsterkeren er meget bra og P1dB økte med 9.5dBm. Gainet hadde gått ned 2.5 dBm,
som er en ulempe med Dohertykonfigurasjonen og stemmer bra med teorien.

Målingene viste at klasse AB forsterkeren fikk et P1dB = 23dBm inneffekt, GainP1dB =
5.88 og PAEP1dB = 35%. En forskjell på 3 dBm i forhold til klasse AB simuleringene.
PAE fikk samme verdi som i simuleringene. Klasse C forsterkeren hadde oscillasjoner
ved 160 MHz. Dette fulgte med på Dohertyforsterkeren som hadde samme type oscil-
lasjoner da klasse C forsterkeren begynte å lede. Transistormodellen i ADS er veldig
nær opp til den praktiske transistoren, men har ustabilitetsegenskaper som ikke kom
fra under simuleringene. Biaseringen og stabilitetsnettverket har skylden i at det ikke
ble en stabil klasse C-forsterker.
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KAPITTEL1
INNLEDNING

Denne Masteroppgaven er en avsluttende rapport 5. året ved NTNU og omhandler
design av en Doherty effektforsterker på 1.8 GHz.

1.1 BAKGRUNN

Effektforsterkere er det mest strømkrevende i en trådløs applikasjon. [1] Effektivitet og
linearitet er blant de viktigste egenskapene til slike effektforsterkere. Det er vanskelig
å oppnå både høy effektivitet som samtidig forsterkeren har en god linearitet. Gode
forsterkerdesign krever derfor mer og mer innovative egenskaper.

Spektrum er dyrt og nyere teknologier krever maksimum datarate over et minimum
spekter. Dette krever nyere modulasjonsmetoder som bruker brede dynamiske signaler
som krever lineær forsterkning. Selv om lineær forsterkning er mulig, kommer dette
alltid på bekostning av effektiviteten. Moderne trådløse kommunikasjons standarder
bruker ikke-konstante envelope modulasjonsteknikker som for eksempel QPSK for å
oppnå høye datarater og spektraleffektivitet. RF effektforsterkere som brukes i disse
systemene operer i sitt "‘backoff"’ område, som vil si i det område der forsterkeren ikke
er i metning og i sitt mindre effektive område. Dette reduserer batterilevetiden på en
mobiltelefon og øker strømforbruket til en basestasjon. De nye forsterkerene må ha en
høyere effektivitet over et større dynamisk område og ikke bare i metning. Dette sparer
mye penger. Mange studier har vist at det spares millioner og kanskje milliarder [2] på
å øke effektiviteten på en basestasjonsforsterker fra 25 % til 50 %.

Denne rapporten fokuserer på en slik type forsterker, Dohertyforsterker, som i teorien
kan øke effektiviteten over det dynamiske område betraktelig i forhold til konven-
sjonelle forsterkere. Dohertyteknikken har fått navnet sitt fra William J. Doherty, som
allerede i 1936 introduserte en ny type lineær effektforsterker for modulerte RF-bølger.
Denne effektforsterkeren tok i bruk radiorør (eng. tubes) på en slik måte at en effek-
tivitet på 60-65%, uavhengig av modulasjon, kunne oppnås. Selv om moderne Doher-
tyforsterkere bruker transistorer i stedet for radiorør, er prinsippet og virkemåten den
samme.



2 Innledning

1.2 MÅL

Hovedmålet for dette prosjektet er å designe, simulere og teste en Dohertyeffektforsterk-
er på 1.8 GHz. For å designe en Dohertykonforsterker, blir det valgt å designe, simulere
og teste to individuelle forsterkere i ADS for så å sette disse sammen. Dette for å bli
bedre kjent med de forskjellige forsterkertypene og de ikkelineære simuleringene i
ADS.

Dohertykonfigurasjonen skal inneholde en klasse AB som hovedforsterker og en klasse
C som peakforsterker. Målet med disse designene er å få best mulig gain og PAE.
Forsterkerne skal først designes og simuleres i ADS, før det lages kort og gjøres målinger.

Transistorvalget blir beskrevet i et eget kapittel. Valget falt på FLL120MK, en 10W GaAs
FET transistor. Dette på grunn av at det var mulig å få tak i den ikkelineære modellen i
ADS, som er meget viktig for kunne å lage noe virkelighetsnære simuleringer.



KAPITTEL2
FORSTERKERKLASSER

For å komme frem til målet er det viktig å studere litt grunnleggende forsterkerklasser
og begreper. Forsterkerklassene kan deles opp i to hoveddeler, klassiske og svitsjer.
Klasse A, AB, B og C hører til de klassiske forsterkerene mens klasse D, E og F hører til
svitsjene .

2.1 KLASSISKE FORSTERKERTYPER

2.1.1 Klasse A

Klasse A forsterkere forsterker over hele inngangssyklusen slik at utgangssignalet er
en oppskalert kopi av inngangen uten klipping. De er ikke så effektive med et teoretisk
maksimum på 50%. I en klasse A krets blir transistoren biasert slik at den leder hele
tiden. Arbeidspunktet velges til Imax/2 der Imax er den maksimale drainstrømmen, og
derfor får den et maksimum på 50% effektivitet. Den lave effektiviteten er en ulempe
ved denne typen forsterkere, men dersom det er viktig med linearitet er denne yppelig.
I figur 2.1 a er det vist hvordan en klasse A forsterker biaseres.

2.1.2 Klasse AB

Klasse AB forsterkere er et kompromiss mellom klasse A og klasse B forsterkere. Effek-
tiviteten er høyere enn A men lavere enn B. Lineariteten er høyere enn B, men lavere
enn A. Nøkkelen til en god klasse AB forsterker er en harmonisk kortslutning som
forhindrer harmoniske spenninger å bli generert på utgangen. [3] Dette kan gjøres ved
å bruke en paralell shuntmotstand som har en resonansfrekvens ved den fundamentale
frekvensen. Figur 2.1 c viser hvilket område en klasse AB forsterker biaseres.

2.1.3 Klasse B

Klasse B vil være biasert til transistorens terskelspenningen. Det vil si at forsterkeren
leder kun i halve inngangssyklusen. Ledningsvinkelen vil altså være på 180 grader.
Denne er ikke så lineær, men kan oppnå en effektivitet på nær 78%. Klasse A leder hele



4 Forsterkerklasser

tida, mens en klasse B vil kun lede når man får inn signal på inngangen. Figur 2.1 b
viser hvilket område en klasse B forsterker biaseres.

2.1.4 Klasse C

Klasse C forsterkere leder mindre enn 50% av inngangssignalet. Distorsjonen er høy,
men effektiviteten kan være opp mot 90%. I RF design kan man redusere distorsjonen
ved hjelp av tuning.[4] Inngangssignalet blir brukt til å slå forsterkeren av og på. Dette
kan benyttes ved designing av en Doherty forsterker. Figur 2.1 d viser hvilket område
en klasse C forsterker biaseres.

Figur 2.1: Biasering i klasse A, AB, B og C [5]

2.2 SVITSJ FORSTERKERE

2.2.1 Klasse D

En klasse D forsterker er en effektforsterker der alle transistorene opperer i on/off
modus. Utgangen av disse forsterkere kan inneholde unødvendige spektralkomponen-
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ter. Hovedfordelen med denne forsterkeren er effektiviteten på 100%. Denne opererer
ikke i lineær modus.

2.2.2 Klasse E

Klasse E forsterkere hører til den såkalte svitsjeforsterkerne og er veldig ulineær. Den
ligger midt imellom den analoge verden, med reduksjon i ledningsvinkelen, og den
digitale verden, med ideelle brytere. Det er en bryter, men utgangsformen på bølgen
er analog. Problemene er de samme som med andre bryterforsterkere. De klarer ikke
veksler fort nok når frekvensen beveger seg opp i GHz område. Det som er fordelen
med en slik forsterker er at den gir en høy effektivitet uten å ha kompleksiteten til en
klasse F forsterker. Klasse E forsterkere med den gode effektiviteten på nær 90% kan
være en løsning som peak-forsterker i en Doherty.

2.2.3 Klasse F

Dette er en kompleks bryterforsterker. Forsterkerens RF strøm er en halvbølge ensret-
tet sinuskurve, og en RF spenning som er en maksimal flat tredjeharmoniskforbedret
sinuskurve. Denne forsterkertypen er rimlig ny og definisjonen er ikke allmennt god-
kjent slik som A, AB, B og C terminologien. Klasse F forsterkere kan også være en
løsning for en Doherty peak-forsterker.





KAPITTEL3
FORSTERKERTEORI

3.1 FORSTERKNINGSBEGREPER

Design og utvikling av gode RF effektforsterkere krever god kjennskap til forskjellige
begreper som blir brukt i bøker og artikler. Dette kapittelet tar for seg noen av de vik-
tigste.

3.1.1 Effektforsterker

En RF effektforsterker er en innretning som tar et lite inngangssignal og transformerer
det til et større utgangssignal. Den blir vanligvis optimalisert til å ha høy effektivitet,
linearitet, høyt P1dB kompresjonspunkt, bra returdempning på inngangen og utgan-
gen, bra forsterkning og bra varmeledning. Et utgangspunkt for å designe en effekt-
forsterker er transistorens DC karakteristikk vist i figur 3.1 a. På figur 3.1 b er det vist
hvordan transistoren biaseres og avkoples som et utgangspunkt for å bygge en fulls-
tendig forsterker.

Figur 3.1: (a) DC karakteristikker for en Gaas FET (b)Biasering og avkoplings nettverk

Transistor utgangseffekten er begrenset slik som i lign (3.1).

Put =
Vbr − Vk

8ZL
(3.1)
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Der Vbr er breakdown spenningen, Vk er kne spenningen og ZL er 50 ohm [6].

3.1.2 Definisjoner på en to-port effektforsterkning

Ligninger og figur er hentet fra [6]. I figur 3.2 er det vist en toport med refleksjonskoeff-
isientene; ΓS som er refleksjon fra kilde impedansen, ZS sett inn i kilden fra inngangen
av toporten, Γin som er refleksjon inn i toporten, Γut sett fra lasten på utgangen inn i
toporten og ΓL som er refleksjon i fra lasten ZL

Figur 3.2: To port nettverk

Virkelig effektforsterkning er definert som forholdet mellom effekten levert til lasten,
PL, og effekten på inngangen til forsterkeren, Pinn. Dette illustreres i lign (3.2).

G =
Pl

Pinn
=

|S21|2(1− |ΓL|2)
(1− |Γinn|2)|1− S22ΓL|2

(3.2)

Tilgjengelig effekt er forholdet mellom den tilgjengelige effekten fra to porten og den
tilgjengelige effekten fra kilden. Illustreres i lign (3.3).

GA =
Pavn

Pavs
=

|S21|2(1− |ΓS |2)
|1− S11ΓS |2(1− |Γut|2)

(3.3)

Transducer effektforsterkning er forholdet mellom effekten levert til lasten og effekten
tilgjengelig på kilden. Illustreres i lign (3.4).

GT =
PL

Pavs
=
|S21|2(1− |ΓS |2)(1− |ΓL|2)
|1− ΓSΓs|2|1− S22Γs|2

(3.4)

Dersom utgangen er konjugert tilpasset er G = GA = GT .
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3.1.3 Effektivitet

Effektforsterkere blir ofte designet for å gi best mulig effektivitet. Effektivitet kan de-
fineres på flere måter. Den grunnleggende definisjonen for utgangseffektivitet er defin-
ert som i lign (3.5). [7]

η =
Pl

Pdc
(3.5)

Pl er effekten i lasten og Pdc er maksimaleffekten fra dc forsyningen. For de som design-
er er det viktig å ta i betraktning driftseffekten, som i en RF PA er ganske stor. Uttrykket
for denne effekten er power added efficiency og er gitt i lign (3.6).

PAE =
Pl − Pinn

Pdc
(3.6)

Hvis effektforsterkningen er mindre enn 10 dB vil driftseffektkravene ta veldig mye ut
av draineffektiviteten eller utgangseffektiviteten.

Den totale effektiviteten er gitt i lign (3.7).

ηtotal =
Put

Pdc + Pin
(3.7)

3.1.4 Linearitet og Distorsjon

Linearitet i forsterkere forteller i hvilket effektområde som forsterkeren er lineær. Det
vil si der utgangseffekten er en funksjon av inngangseffekten som i lign (3.8). Ligninger
og figurer er hentet fra [2] hvis ingen annen kilde er oppgitt.

Put = KA ∗ Pinn (3.8)

I en effektforsterker kan linearitet og effektivitet avveies mot hverandre. Når lineariteten
øker, synker effektiviteten og omvendt.

En forsterker er kun lineær i et lite område. Se figur 3.3. Når inngangssignalet begynner
å nærme seg metningspunktet til forsterkeren vil forsterkningen avta. Da er et viktig pa-
rameter for en PA gitt ved 1dB-kompressjonspunktet som vist i figur 3.3. Dette punktet
viser hvor forsterkningen har avtatt 1dB i forhold til en ideell lineær forsterkning og
beskriver effekthåndteringsevnen.
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Figur 3.3: 1-dB punktet

Definisjonen fra The Oxford English Dictionary på distorsjon (forvrengning) blir beskrevet
som "Change in form of signal during transmission etc. usually with impairment of
quality". Distorsjon er forandring av form på signal ved transmisjon etc. som kan føre
til svekkelse av kvaliteten.

Alle forsterkere har evnen til å forvrenge signaler som de skal forsterke. Forvrengning
og ulineariteter i audioforsterkere er ubehagelig for øret. Ved radiofrekvenser er det
ikke bare audiokvaliteten til det sendte signalet som har noe å si, men også spektral
effektiviteten, interferens mellom forskjellige bånd.

Ulineariteter i forsterkere kan forårsake distorsjon i det sendte signalet, som kan resul-
tere i at det får komponenter utenfor frekvensområdet. Disse kan forårsake interfer-
ens med andre radiobrukere og minimaliseres slik at systemene kan operere sammen.
Heldigvis er det mulig å fjerne disse komponentene med filtrering. I overføring er med
konstant envelope går det bra med filtrering, men når man sender med variabel en-
velope vil det i tillegg produseres intermodulasjons distorsjon (IMD). IMD kan ikke
fjernes med filtrering og må fjernes med andre lineariseringsmetoder.

Distorsjon kan deles opp i flere kategorier, men de viktigste for RF effektforsterkere
er harmonisk distorsjon, AM til AM distorsjon, AM til PM distorsjon og intermodu-
lasjonsdistorsjon.

Harmonisk distorsjon

Effektforsterkere vil produsere harmonisk distorsjon, som oppstår ved forskjellige pro-
dukter av grunnfrekvensen. (2f0, 3f0, 4f0 osv). Figur 3.4 viser dette. [2]

De fleste forsterkere er ikke lineære. Dette gir en inngangs- og utgangsspenning som
kan bli formulert ved å bruke standard potensrekke(rekkeutvikling) som i lign (3.9).
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Figur 3.4: Harmonisk distorsjon

v0 = a1vi + a2v
2
i + a3v

3
i + a4v

4
i + ... (3.9)

v0 og vi er små og tidsvarierende som representerer RF inngangs- og utgangssignaler.
Lign (3.10) viser inngangsignalet som består av to like amplituder i samme bånd.

vi(t) = vcos(ω1t) + vcos(ω2t) (3.10)

Utgangspenningen blir da som i lign (3.11). Dette er de harmoniske komponentene til
signalet.

v0 = a1v(cos(ω1t) + cos(ω2t))

a2v(cos(ω1t) + cos(ω2t))2

a3v(cos(ω1t) + cos(ω2t))3

a4v(cos(ω1t) + vcos(ω2t))4 + ...

(3.11)

Hver linje representerer en grad signaldistorsjon og genererer et antall distorsjonspro-
dukter som enten har samme eller lavere orden. For eksempel andregradsproduktet
produserer andreordenskomponeter ved 2ω1 og 2ω2, ω1±ω2. Fjerdegradsuttrykket pro-
duserer fjerdeordensprodukter ved 4ω1 og 4ω2, 2ω1 ± 2ω2 og 3ω1 ± ω2 og i tillegg an-
dreorden ved 2ω1 og 2ω2, ω1 ± ω2.

Hvis det befinner seg bare andreordenskomponenter på signalet blir transferkarakter-
istikken, signalet i tidsplanet og i frekvensplanet til forsterkeren som vist i figur 3.5
a , b og c. Her er inngangssignalet en entone. Transferkarakteristikken er på formen
Vout = 10Vinn + 2V 2

inn. Denne andreordenskomponeneten som dannes kan lett filtreres
bort fra utgangen til forsterkeren på grunn av at den ikke befinner seg i båndet til den
fundamentale frekvensen.
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Figur 3.5: (a) transfer karakteristikk, (b) effekten på en sinuskurve i tidsplanet og (c)
frekvensplanet
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Tredjeordensproduktene kan ikke filtreres bort fordi de befinner seg for nære den fun-
damentale frekvensen på grunn "‘inband"’ effekter. Figur 3.6 viser hvordan signalet på
utgangen til en forsterker med transferkarakteristikk, Vout = 10Vinn − 3V 3

inn, blir påvir-
ket av tredjeordensproduktet.

Figur 3.6: (a) Transferkarakteristikk, (b) effekten på et sinus signal i tidsplanet og (c) i
frekvensplanet

Ved plotting av de lineære regionene til Put(f2) og Put(2f2−f1) blir det et krysningspunkt
som kalles det tredjeordensinterceptpunktet. Figur 3.7 illustrere dette krysningspunk-
tet.

Amplitude ulineariteter

Amplitude ulineariteter er forholdet mellom inngangs- og utgangseffekten, og er til
stede i alle praktiske forsterkere. Dette kalles AM-AM overføring siden det er en kon-
vertering mellom amplitude modulasjon på inngangssignalet og den modifiserte mod-
ulasjonen på utgangssignalet. Dette er en form for distorsjon siden amplituden på ut-
gangssignalet kan være lavere enn på inngangssignalet. AM-AM distorsjon er forholdet
mellom amplitudemodulasjonssignalet på inngangen og på utgangen. Denne degradasjo-
nen som blir på amplituden lager distorsjon. [2] Figur 3.9 a viser AM-AM distorsjon.
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Figur 3.7: Tredje ordens interseptpunkt

Fasedistorsjon

Fasedistorsjon er forvregning som oppstår når forsterkeren har en ikkelineær fasekarak-
teristikk. Det vil si at forsterkeren forsinker ikke alle amplitudene i inngangssignalet
like mye. Overgangen fra amplitude modulasjon på inngangssignalet til en fasemodu-
lasjon på utgangssignalet kalles AM-PM distorsjon. Figur 3.9 b viser am-pm og c viser
en kombinasjon av AM-AM og AM-PM.

Figur 3.8: Frekvensrespons av en ikkelineær forsterker med en totone inngangssignal

3.1.5 Stabilitet

Stabilitet er et viktig begrep når det skal designes RF effektforsterkere. Ustabilitet kan
forårsake oscillasjoner og dette kan få fatale følger for kretsen. En inngangs- eller ut-
gangsimpedans med en negativ reell del kan forårsake oscillasjoner. Γin > 1 eller
Γut > 1. Det finnes to typer stabilitet.[6]

• Ubetinget stabilitet: Nettverket er ubetinget stabilt hvis |Γinn| < 1 og samtidig
|Γut| < 1 for alle passive kilde- og lastimpedanser.

• Betinget stabilitet: Nettverket er betinget stabilt hvis |Γinn| < 1 og samtidig |Γut| <
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Figur 3.9: (a) AM-AM distorsjon, (b) AM-PM distorsjon og (c) en kombinasjon (a) og (b)
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1 for et gitt område for kilde- og lastimpedanser.

I figur 4.9 man utlede Γin og Γout som i høyre side i lign (3.12) og (3.13). De totale
ligningene gir betingelsene som må være tilfredstillt av ΓL og ΓS for at forsterkeren
skal være ubetinget stabil.

|Γin| =
∣∣∣∣S11 +

S12S21ΓL

1− S22ΓL

∣∣∣∣ < 1 (3.12)

|Γout| =
∣∣∣∣S22 +

S12S21ΓS

1− S11ΓS

∣∣∣∣ < 1 (3.13)

Ut ifra lign (3.12) og (3.13) kan det bestemmes to sett (utgangs- og inngangsstabilitet)
med sirkler i Smith diagrammet der |Γin| = 1 og Γut = 1. Disse sirklene kalles sta-
bilitetssirkler og ut i fra disse kan det bestemmes om forsterkeren er betinget eller
ubetinget stabil. Figur 3.10 viser hvilke områder som tilhører det betingede stabile om-
råde for forskjellige S11. Hvis forsterkeren skal være ubetinget stabil må sirklene ligge
utenfor eller omslutte hele Smithdiagrammet. For testing av ubetinget stabilitet må lign
(3.14) og (3.15) være oppfyllt. Dette kalles Rollet’s betingelse. I praksis kan det settes en
motstand (tap) på inngangen eller utgangen til transistoren for å lage et mer stabilt
system. Det kan også brukes negativ tilbakekobling som vist i figur 3.11.

K =
1− |S11|2 − |S22|2 + |∆|2

2|S12S21|
> 1 (3.14)

|∆| = |S11S22 − S12S21| < 1 (3.15)

Figur 3.10: Utgangstabilitetssirkler der (a)|S11

Ustabilitet kan også komme av temperatur forandringer i transistoren. Det er et kjent
faktum av transistorkarateristikken blir påvirket av temperaturen. Dette kan føre med
seg termisk oscillasjon. For å rette på dette brukes det bedre kjølesystem for transis-
toren. Hvis kjølesystemet er stort nok, trengs bedre termisk overføring til kjøleribba.
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Figur 3.11: Negativ tilbakekobling

3.1.6 Støy

En RF effektforsterker kan karakteriseres av dens ekvivalente støytemperatur Te i Kelvin.
I et system uten forsterkning med kun en hvit støykilde og en last, er den ekviva-
lente støytemperaturen gitt i lign (3.16) [6]. Der er No støyeffekten levert til lasten, k
er Boltzmann-konstanten og B er båndbredden.

Te =
No

kB
(3.16)

I en effektforsterker med forsterkning, G, er den ekvivalente støytemperaturen gitt i
lign (3.17).

Te =
No

GkB
(3.17)

Her blir da utgangsstøyen på effektforsterkeren No = GkTeB. Støyfaktoren er definert
som forholdet mellom SNR1 på utgangen og inngangen gitt i lign (3.18). SNR er signal-
støy forholdet. Støyfaktoren er en måling av reduksjon i SNR.

F =
Si/Ni

So/No
≥ 1 (3.18)

Ved å bruke figur 3.12 kan utgangsstøyen skrives som i lign (3.19).

No = kGB(T0 + Te) (3.19)

Signalet ut er So = GSi altså forsterkningen multiplisert med signalet inn. Ved å bruke
resultatet i lign (3.19) kan den støyfaktoren skrives som i lign (3.20).

1Signal to Noise Ratio
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Figur 3.12: Sammenhengen mellom støyfaktoren og ekvivalente støytemp

F =
Si

kT0B

kGB(T0 + Te)
GSi

= 1 +
Te

T0
≥ 1 (3.20)

3.1.7 Gain match og Effekt match [1]

Figur 3.13 viser effekttransferkarakteristikken for en klasse A forsterker med to forskjel-
lige utgangstilpasningsnettverk. Den heltrukne linja viser responsen for en forsterker
som har en konjungert tilpasning. A og B referer til den maksimum lineære effekten og
1 dB punktet. Den prikkete linja viser transferkarakteristikken til en forsterker som er
tilpasset med en type effekttuning. Maks effektivitet og 1 dB kompresjonspunktet på
den prikkete linja ligger nesten 2 dB over den konjugert tilpassede. Det vil si at ved å
tune utgangsnettverket med hensyn på effekten ut er det mulig å forbedre effektiviteten
betraktelig i forhold til lastlinje eller konjugert tilpasning. Dette kan gjøres ved å bruke
load og source pull.

Figur 3.13: Kompressjonskarakteristikk for konjugert tilpasning (heltrukne kurven) og
effekt tilpasning (prikkete kurven)

3.1.8 Load Pull /Source pull

Grafene i figur 3.13 viser at det er en sammenheng mellom utgangseffekten og ut-
gangstilpasningen. Det logiske da er å gjøre flere enn to målinger av effekten ut og
tilpasningsnettverkene. Dette kalles load-pull måling. Den enkleste formen for en slik
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måling er en transistor under testing og et form for tunebart utgangsnettverk. Inngangsnettver-
ket kan også være tunebart. Når dette holdes fast og det tunes kun på utgangen kalles
dette load-pull simuleringer. Lasten holdes fast og det tunes kun på inngangen kalles
det source-pull. Utgangseffekten til en forsterker som bruker en type FET transistor er
avhengig av hvordan inngangen er tilpasset. Load og source-pull brukes ofte hvis det
ikke er tilgjengelig en ikke-lineær modell for transistoren. Oppsettet for dette er vist i
figur 3.14.

Figur 3.14: Typisk oppsett av Load-source-pull analyse [8]

I CAD programmer er det også mulig og bruke load/source pull for å finne den op-
timale tilpasningsnettverkene til transistoren. ADS inneholder oppsett slik at det er
enkelt å gjøre slike kalkulasjoner. Et typisk sett av load-pull data kan ses i figur 3.15. Et
sånt type sett med data kan ta dager, timer eller minutter og sette sammen. Dette kom-
mer an på kompleksiteten, kostnaden og tiden som er lagt i utstyret. Resultatet viser
lukkede konturer/kurver som markerer grenser for spesifisert utgangseffektnivåer. De
viktigste kurvene er 1dB og 2 dB konturene. Disse representerer nivåer relativt til mak-
simum eller optimal utgangseffekt til transistoren ved testfrekvensen.

Figur 3.15: Typisk load-pull data sett





KAPITTEL4
DESIGN AV EN EFFEKTFORSTERKER

I de tidligere kapitlene har det vært sett på hvilke begreper som er viktig når det de-
signes en RF effektforsterker. Dette kapittelet tar for seg hvordan det i praksis kan
designes en effektforsterker. Biaseringen av transistoren sammen med tilpasning på
inngangen og utgangen bestemmer hvilke egenskaper forsterkeren får. (Selvfølgelig
også egenskapene til transistoren). Impedanstilpasning er det viktigste ved å bygge en
effektforsterker for å oppnå best resultat. Maksimum effekt blir levert ved lasten når
den er tilpasset matelinjen. Ved impedanstilpasning, blir SNR og dataraten til systemet
forbedret i stor grad. I et sendersystem blir effekten som trengs for å sende et signal
minimalisert. Dette fører til bedre batterikapasitet, altså mindre strømforbruk.

4.1 IMPEDANSTILPASNINGSNETTVERK

Det er flere typer impedanstilpasningsnettverk. Disse kan bestå av både "‘lumped"’
elementer og linjer. Ligninger og tegninger er hentet fra [6].

4.1.1 Kvartbølgetransformator

Kvartbølgetransformasjon er en enkel måte å tilpasse en reell last med en transmisjon-
slinje. I figur 4.1 er det et eksempel på en kvartbølgetransformator.

Figur 4.1: Kvartbølgetransformator

Den karakteristiske impedansen for tilpasningen Z1 er gitt ved lign (4.1).

Zl =
√

Z0ZL (4.1)
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Ved design frekvensen f0 er den elektriske lengden λ/4, men ved andre frekvenser
oppfører linjen seg annerledes. Dette fører til at det ikke lenger er en perfekt tilpasning.
Inngangsimpedansen er da gitt ved lign (4.2).

Zinn = (Zl)
ZL + jZltan(βl)
Zl + jZLtan(βl)

(4.2)

Ved l = λ/4 kan lign (4.2) forenkles til lign (4.3).

Zinn =
Z2

l

ZL
(4.3)

Dette blir en kvartbølgetransformator fordi den har den virkningen at den transformer-
er lastimpedansen avhengig av den karakteristiske impedansen til linjen.

4.1.2 L-nettverk

L-nettverk består av to reaktive elementer. Denne typen har en fordel over kvartbøl-
getransformatoren at lasten som det tilpasses til ikke trenger å være reell. Dette er en
veldig effektiv måte å tilpasse nettverket ved relativt lave frekvenser. Det er to mulige
konfigurasjoner ved bruk av L-nettverk. Hvilken som brukes avhenger av hvor i Smith-
diagrammet den normaliserte lasten, zL = ZL/Z0, befinner seg. Hvis den ligger inni en
sirkel 1 + jx se figur 4.2 [9] brukes figur 4.3, og hvis den er utenfor brukes figur 4.4.

Figur 4.2: Smith diagram med 1+jx [9]

Ved relativt lave frekvenser er det mulig å bruke "‘lumped"’ elementer som spoler og
kondensatorer, men ved høyere frekvens er det bedre å bruke transmisjonslinjer.
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Figur 4.3: L-nettverk med ZL inni 1 + jx sirkelen

Figur 4.4: L-nettverk med ZL utenfor 1 + jx sirkelen

4.1.3 Stub-nettverk

Stubnettverk brukes ved tilpasning ved høyere frekvenser. Teknikken går ut på å bruke
en enkel åpen krets eller en kortsluttet lengde av en transmisjonslinje, tilkoplet enten
i serie eller parallell med lasten. I enkel stubtuning forandres lengden på transmisjon-
slinjen for å tilpasse systemet.

For en parallell stub velges d slik at admittansen, Y, sett inn i linjen på en lengde d fra
lasten er på formen Y0 + jB, hvor Y0 = 1/Z0. Stubsusceptansen blir da −jB for en
tilpasning. I figur 4.5 b er det vist parallell stub. For serie stub blir lengden d valgt slik
at impedansen, Z, sett inn i linjen på en lengde d fra lasten er på formen Z0 + jX . Da
blir stubreaktansen valgt til å være −jX for å tilpasse kretsen. I figur 4.5 a er det vist en
serie stub.

For tuning brukes Smith diagram, der man tegner og beregner de forskjellige linje leng-
dene

4.1.4 Pi-nettverk

Pi-tilpasningsnettverk er et bra alternativ i stedet for å bruke to L-nettverk i serie. Det
kan fungere som en kvartbølgetransformator og i tillegg virke som en harmonisk kort-
slutning. Se figur 4.6. Designligningene er gitt i lign (4.4), der XL = XC = X [1].

RT ∗Ro = X2 (4.4)
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Figur 4.5: (a) Serie stub (b) paralell stub

Figur 4.6: π-tilpasningsnettverk
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Ved designing av denne typen nettverk er det viktig å ta hensyn til utgangskapasitansen
som blir ved høyere frekvenser. Ved å sette en stor kapasitans i parallell med den in-
dre utgangskapasitansen til transistoren, vil det føre til at påvirkningen fra den indre
kapasitansen dempes.

Båndbredden til forsterkeren ved bruk av en kvartbølgetransmisjonslinje begrenses til
en frekvens. Pi-tilpasningsnettverk kan utvide bånbredden til forsterkeren betraktelig.
Ved lavere frekvenser blir en kvartbølgetransmisjonslinje relativt lang og dette nettver-
ket kan minske den totale størrelsen.

4.2 HARMONISK KORTSLUTNING

Tilpasningsnettverkene som er diskutert tidligere blir brukt til tilpasning ved den fun-
damentale lastimpedansen Ropt, som definert tidligere til 50Ω. Nødvendigheten for ko-
rtslutning ved de harmoniske frekvensene er et tilleggskrav som til å begynne med blir
realisert med et separat nettverk. Ideellt skal ikke dette nettverket spille inn på den
fundamentale tilpasningen. I praksis trengs det noen nye tilpasninger for at det skal
bli bra. Det er viktig å notere seg at den mest viktige harmoniske å kortslutte er den
andreharmoniske.

Den enkleste formen for en andreharmonisk kortslutning er en kvartbølge kortsluttet
stub ved den fundamentale frekvensen. Dette har fordelen at den er en åpen ved den
fundamentale og en kortslutning ved like harmoniske. Figur 4.7 viser at stuben kan
brukes til å innføre biasspenning, hvis RF kortslutning blir laget med en kondensator.
Denne typen krets kan by på to problemer. Det ene er plasseringen av den harmoniske
kortslutningen og det andre er båndbredden.

Figur 4.7: Kvartbølge kortslutning som en like harmonisk kortslutning [1]

Plasseringen av resonatoren kan forårsake flere problemer. Figur 4.8 viser et skjema for
en transistor med tilpasningsnettverk og en harmonisk resonator. Den harmoniske ko-
rtslutningen må være koblet til utgangen av transistoren, definert av dens indre strøm-
generatorterminaler. Samme som med tilpasningsnettverket nærmest tappen til den
pakkede transistoren. Avhengig av verdien for den pakkede reaktansen kan dette ha
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en seriøs detuningseffekt på resonatoren, og kan gjøre den harmoniske kortslutnin-
gen vanskelig å realisere ved det korrekte punktet. Hvis ikke pakkede reaktansen er
veldig liten sammenlignet med den serieinduktive tilpasningselementet, kan den ikke
bli eliminert ved å tilpasse stublengden. En enkel utbedring for produsenten er å lage
en separat, isolert, pin ut fra draintappen med den hensikt å skaffe den nødvendige
kortslutningen.

Figur 4.8: Kvartbølge kortsluttet stub plasserings problemer for pakkede transistorer

Uheldigvis er situasjonen slik at den kommer bare en stor tapp. Hvis det er et in-
ternt tilpasningsnettverk i tillegg blir transistorutgangen fjern og utilgjengelig for de-
signeren. I disse nettverkene blir tilpasningsnettverket til ved loadpull målinger.

4.3 KONJUNGERT- OG LASTLINJETILPASNING

I tidligere kapittel er det beskrevet litt om effektforsterkning og effektivitet. Figur 4.9
beskriver systemet og ligningene (4.5) og (4.6) der Γin er inngangimpedanstilpasningen
og Γout er utgangsimpedanstilpasningen.

Figur 4.9: To port nettverk med tilpasning [6]

Γin = s11 +
s21 · s12 · ΓL

1− s22 · ΓL
(4.5)

Γout = s22 +
s21 · s12 · ΓS

1− s11 · ΓS
(4.6)

For å få konjungert tilpasning blir Γout = Γ∗
L og Γin = Γ∗

S . Hvis det antas tapsfritt
vil dette maksimalisere transducerforsterkningen (3.2). Dette gir en en ny ligning for
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Figur 4.10: Konjugert og lasttilpasning

GTmax [6] gitt lign (4.7).

GTmax =
1

1− |ΓS |2
|S21|2

1− |ΓL|2

|1− S22ΓL|2
(4.7)

I generelle tilfeller er S12 6= 0 da avhenger Γut av Γinn og visa versa, så inngangs og
utgangsimpedansen må tilpasset samtidig. Ved å bruke (4.5), (4.6) og betingelsene for
konjungert last kan Γ∗

S og Γ∗
L bestemmes i (4.8) og (4.9) [6].

Γ∗
S = s11 +

s21 · s12 · ΓL

1− s22 · ΓL
(4.8)

Γ∗
L = s22 +

s21 · s12 · ΓS

1− s11 · ΓS
(4.9)

Disse ligningene kan løses med hensyn på ΓS og ΓL for å finne verdiene for konjungert
tilpasning. Dette gjelder for generelle forsterkere med S12 6= 0, men for S12 = 0 kan
betingelsene forenkles en god del ved å sette Γinn = s∗11 og Γut = s∗22. Maksimum
stabilt forsterkning oppnås ved at K = 1.

For å optimaliserer forsterkeren i forhold til effektivitet brukes det lastlinjetilpasning.
Ropt er den optimale utgangsmotstanden til forsterkeren og kan defineres som forhold-
et mellom maksimal spenning som transistoren tåler og den maksimale strømmen.
Ligning (4.10) beskriver dette. [1] Denne ligningen forutsetter at Rgen >> Ropt hvis
Rgen blir tatt med i beregningene, blir det nødvendig å løse lign (4.11). Rgen er genera-
tormotstanden.

Ropt =
Vmax

Imax
(4.10)

Rgen ·Ropt

Rgen + Ropt
=

Vmax

Imax
(4.11)

Kilde [1] beskriver konjugert tilpasningsteoremet som gjelder kun for et fullstendig
ubegrenset tilfelle der strømmer og spenninger ved generatorterminalen er ubegrenset
av fysiske restriksjoner. Lastlinjetilpasning er den praktiske fremgangsmåten der det
er nødvendig å hente ut maksimum effekt fra RF transistorene og på samme tid holde
spenningssvinget innen spesifiserte grenser og tilgjengelig spenning.
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4.4 IKKE-LINEÆRE TRANSISTOR MODELLER TIL BRUK I CAD
VERKTØY [1]

For å kunne konstruere en omfattende modell for en transistor, er det nødvendig og
karakterisere både den svake og den sterke ikke lineære oppførselen. Uheldigvis kom-
mer begge disse ikke-lineære trekkene i en enkelt transistor fra forskjellige deler av
transistorens fysiske egenskaper. Dette er en stor utfordring for den som skal mod-
ellere transistorene, på grunn av mange ligninger med mange ukjente. I tillegg blir det
vanskelig for brukeren som skal bruke denne transistoren hvis modellen ikke stemmer
med virkeligheten.

Det er tre forskjellige kategorier som modellering av en transistor faller i:

• Fysiske modeller, der transistorenes fysiske egenskaper og fabrikasjonsgeometri
blir modellert fra bunn til topp

• Ekvivalente kretser, der transistorens fysikk blir overført til analoge kretselementer.

• Oppførselsmodeller, der et sett av ligninger blir tilpasset slik de passer til den
treterminal DC karakteristikken.

Generelt bruker de fleste kategori to, med noe hjelp fra enten kategori en eller tre. De
fleste modeller som ender opp i CAD verktøy er som regel ekvivalente kretser med
mange lineære elementer og et antall ikke-lineære elementer. Disse elementene er i noen
tilfeller fysiske motparter, men i mange tilfeller er de der fordi de har blitt bestemt
empirisk. En negativ egenskap for denne metoden er at elementene har verdier som
henger sammen, på grunn av empiriske verdier og ikke den fysiske egenskapen. Dette
gjør at variasjoner i prosessen og i ytelsen vanskelig. Fysiske prosessvariasjoner trenger
ekvivalente kretselementer som må forandres på.

Den tredje kategorien, oppførselsmodellering, har mottatt mye oppmerksomhet i det
siste. Med nye matematiske verktøy er det nå mulig å formulere en matematisk funksjon
som kan beskrive den oppførselen til en ikke-lineær transistor.

Det mest sentrale temaet i RF effekttransistormodellering er skalering. Nesten alltid blir
den detaljerte modelleringen gjort i en mye mindre vareprøve av transistoren enn det
som skal brukes. Disse modellene kan være nøyaktige. For å lage en større transistor
blir disse skalert opp og det blir sjelden ideelt. Det kommer inn mange effekter som
kan virke ødeleggende på resultatet. Enkle IV kurver og s-parameter verdier er meget
vanskelig å få til med denne typen modellering.

Det jobbes iherdig med å få laget gode modeller som kan brukes i CAD verktøy. Et
firma som har kommet langt på dette området er Modelithics Inc. Her modellerer de
transistorer for forskjellige firmaer og selger og låner ut modeller til bruk i design av
forsterkere. De har utstyr som kan måle nøyaktige IV karakteristikker, s-parametere,
load pull og støy parametere over et stort bias område for transistorene.



KAPITTEL5
KOPLERE

En viktig del av en Doherty konfigurasjon er hva slags koplinger som brukes på in-
ngangene til de to forsterkerne. Dette kapitlet tar for seg hybrid koplere, direksjonale
koplere og en type som heter Wilkinson kopler. Hensikten med 3dB hybrider er dele
et signal i to signaler med lik amplitude og en konstant, 90◦ fase skift for kvadratur
kombinering eller utføre en summasjon. Alle figurer er hentet i fra [10]

5.1 GENERELT

Koplere og hybrider er innretninger der to transmisjonslinjer er nærme nok slik at en-
ergi som forplanter seg på den ene linjen kopler seg til den andre. En 3 dB 90◦ deler et
inngangssignal i to like amplituder på utgangen.

5.2 KOBLERE

5.2.1 90◦ Hybrid

90◦ hybrider eller hybridkoplere er generelt 3 dB koplere der fasen av de koplede ut-
gangssignalet er 90◦ ut av fase.

En 3 dB kopler deler effekten likt mellom utgangen og den koplede utgangen. 90 graders
fasedifferansen mellom utgangene gjør hybriden nyttig i designet av en elektrisk vari-
able attenuatorer, mikrobølge miksere, modulatorer og Dohertyforsterkere med mer.

Figur 5.1 viser kretsdiagrammet og sannhetstabellen som brukes for å forklare hvordan
RF frekvens 90◦ hybriden fungerer. Et signal injisert på hvilken som helst inngang vil
resultere i to like signaler på utgangene som er 90◦ ut av fase. Port A og B og port C og
D er isolert fra hverandre.

RF og mikrobølge frekvensenhetene bruker forskjellige konstruksjonsmetoder. Selv om
den teoretiske responsen er identiske, blir port lokasjonen og formen annerledes. I figur



30 Koplere

5.2 er "‘cross over"’ og "‘non crossover"’ versjoner vist for mikrobølgefrekvenser og den
resulterende sannhetstabellen.

90◦ hybrider blir også kalt kvadratur hybrider på grunn fasen fra de to utgangene er
en kvadrant fra hverandre. Det spiller ingen rolle hvilken inngang som blir brukt så
lenge forholdet mellom portene blir det samme. Dette fordi de er elektrisk og mekansik
symmetriske rundt X og Y aksen.

Figur 5.1: RF frekvens 90◦ hybrid

Figur 5.2: Mikrobølge 90◦ hybrid

Ved å sende inn et signal på portene i variable kombinasjoner kan resultanten på ut-
gangen bestemmes. Figur 5.3 viser hvordan denne analyse blir satt opp. Bestemmer
så hvordan hybriden fungerer som effekt deler og effektsummerer med alle terminer-
ingsimpedansen satt til Z0.

90◦ hybrid fungerer som en effektdeler på den måten at det kommer to like amplitud-
er på utgangen, når et signal blir sendt på en av portene. Disse utgangssignalene er i
kvadratur som indikert i figur 5.4.

1. Bare en generator opererer om gangen.

2. For mikrobølge frekvenser 3 dB 90 grader hybrider: Port A=J1, Port B=J4,Port
C=J2, Port D=J3
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Figur 5.3: 90◦ hybrid med signalkilde

Figur 5.4: 90◦ hybrid som effektdeler

Når en 90◦ hybrid blir definert som en effektsummerer er det enklest å se på et diagram
som viser vektor sammenhengen til signalene på alle portene. Signalene på inngangene
er to vilkårlige fasesignaler med samme amplitude og frekvens. Dette beskrives i figur
5.5, med signaler inn på port A og B. Amplituden på utgangen på port C og D vari-
erer basert på fasen til inngangen, mens fasen på utgangen er alltid den samme. Dette
kan være nyttig i noen applikasjoner siden den relative fasen av inngangssignalet kan
bestemmes ved å måle den relative amplituden til utgangssignalet. Sammenhengen for
en 90◦ hybrid med signaler på Port A og B eller C og D er vist i figur 5.6.

Figur 5.7 og 5.8 viser sammenhengen for analyse av VSWR og isolasjon i en 90◦ hybrid.
Med to like utilpasninger på motsatte porter av hybriden, blir det et interessant resultat.
Det reflekterte signalet vil dukke opp som normalt på den isolerte porten, men vil ikke
være til stede på inngangen. Ved å sette et signal på port A og sette på like mismatcher
på port C og D og med Z0 som terminering på port B, vil den reflekterte komponenten
fra utilpasningene være i fase på port B og 180◦ ut av fase ved port A. Isolasjonen mel-
lom port A og B er redusert, men VSWR på port A er uforandret med tilstedeværelsen
av utilpasning. Denne egenskapen tillater 90◦ hybrider til å brukes i applikasjoner som
balanserte forsterkere, der to like impedanser med utilpassede forsterkertrinn blir kom-
binert. VSWR og isolasjon kan bestemmes basert på forholdet i figur 5.7 og 5.8.

1. To generatorer opererer samtidig

2. For mikrobølge frekvens enheter, Port A=J1, Port B=J4, Port C=J2 og Port D=J3
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Figur 5.5: 90◦ hybrid med vektorer

Figur 5.6: 90◦ hybrid som effektsummerer

Figur 5.7: VSWR for en 90◦ hybrid

Figur 5.8: Isolasjon for en 90◦ hybrid
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Ytelses parametere for 3 dB 90◦ Hybrid koblere

90◦ hybrid koplernes elektriske parametre er av prinsipiell viktighet for designere eller
komponentingeniører. De blir som regel spesifisert av produsenter på følgende:

• Båndbredde - garantert riktig for enheten

• Innskuddsdemping - Hvor mye demping på inngangen mer enn det som tapes
på delingen av signalet.

• Isolasjon - Isolasjon mellom to porter av en passiv enhet er den mengden av
svekking som et signal fra en kilde med karakteristisk impedans Z0 påført en
port opplever når det måles på den andre porten terminert i Z0.

• Impedans - Den karakteristiske impedansen for enheten

• VSWR - Standbølgeforholdet er en måling av impedansen til en enhet relativt til
Z0. Det kan uttrykkes VSWR=(1+|P|)/(1-|P|) hvor |P| er absoluttverdien til
refleksjonskoeffisienten på den frekvensen.

• Amplitude balanse - Forskjellen i svekking mellom to eller flere utgangssignaler
matet fra en felles inngang generelt maksimum variasjon.

• Fase balanse - forskjellen i fase mellom to eller flere utganger matet fra en felles
innputt generelt uttrykt som maksimum variasjon relativt til den nominelle fase
differansen mellom veiene. Den nominelle fasedifferansen er som regel 0◦, 90◦

eller 180◦.

Noen avveininger mellom ytelsen kan gjøres mellom noen av parametrene. Den prin-
sipielle avveiningen er mellom båndbredde, innskuddsdempning og amplitude bal-
anse for 90◦ hybrider. Mange forskjellige designmetoder kan brukes for kvadraturhy-
brider. Disse kan deles inn i smalbånds og bredbåndsbruk. For en enkelfrekvensap-
plikasjon med 10% båndbredde kan designet oppnå veldig lav innskuddsdempning,
mens amplitudebalansen vil synke drastisk fra senterfrekvensen. Oktave båndbred-
der har mer tap, men amplitude balansen blir opprettholdt over en større båndbred-
de. For denne type design, oppstår to overgangspunkt når utgangssignalene er like.
Bredbåndsdesignalet er normalt brukt bare der båndbredden trenger å være mer enn
en dekade. Dette er et mer komplisert design som består av to 180◦ hybrider sam-
menkoblet med et par fasesøkende 90◦ all passgitterfilter nettverk. Dette vil som regel
ha høyere innskuddsdemping på grunn av kompleksiteten. Som en generell regel vil
enheten bli større ettersom båndbredden øker eller når senterfrekvensen synker.
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Microstrip 90◦ Hybrid

Å designe en 90◦ Hybrid med mikrostriplinjer kan gjøres slik som i figur 5.9. Den øvre
og nedre veien består av en linje med impedansen Z0/sqrt(2) og lengde 90◦. Mellom
linjene er det en 90◦ linje med en impedanse som er lik Z0. Den andre inngangen er ter-
minert med Z0. Denne type mikrobølgekopler tar mye plass og er ikke så bredbåndet,
men det er ikke en tvil på hvilken fase som kommer ut på utgangene.

Figur 5.9: Kvartbølgedeler [11]

Wilkinson kopler

En annen type kvadraturkopler er en Wilkinson kopler vist i figur 5.10. Denne bruker
en ifasedeler med en kvartbølgelinje som tillegg på den ene utgangen for å få 90 grader
faseforskyving. Kretsen gir en god impedanstilpasning over en rimlig stor båndbredde,
men fasebalansen er forskjellig fra kvadraturen på hver sin side av senterfrekvensen.
Fase ytelsen er den begrensende faktoren for dette designet.

Figur 5.10: Wilkinson deler [11]



KAPITTEL6
DOHERTY FORSTERKER

6.1 LITT HISTORIE

William H. Doherty ble født i Cambridge, Massachusetts, 21. august, 1907. I 1927 fikk
han sin Bachelor of Science grad fra Harvard, og året etter fullførte han Master in Elec-
trical Communication Egineering. I 1929 ble han medlem av radioutviklingsavdelingen
ved Bell telefonlaboratoriet, hvor han tilbrakte resten av karrieren for å utvikle høyef-
fektssendere i transoceanisk radiotelefoni og kringkasting.

Dohertykretsen ble første gang kringkastet i en publikasjon i 1936 og var en revolusjon
innen radiokringkasting. Da den første Doherty forsterkeren ble utviklet var dette med
radiorør som kan ses i figur 6.1. Disse høyeffekts radiorørene genererte titalls kilowatt.

Figur 6.1: Klassisk Doherty med radiorør [12]

6.2 DOHERTYMETODEN

Dohertymetoden er ikke lineariseringsmetode som sådan, men en effektforbedringsme-
tode som bedrer effekten til konvensjonelle forsterkere over et større dynamisk om-
råde. Det er lenge siden denne metoden ble tatt i bruk første gang, men i disse dager
har det kommet nye typer modulasjon, som gjør Dohertykonfigurasjonen verdt å ut-
forske. I opplink i håndsett eller mobile sendersystem med signal med variabel enve-
lope, kan Dohertyteknikken utnyttes. Vinningen i effektivitet kan være så stor som to
eller tre ganger en konvensjonell klasse B PA når det opereres under PEP1. 6 dB back-
off punktet til forsterkeren kan få så mye som 30% bedre effektivitet enn en klasse B.
Implementeringen av en to trinns Dohertyforsterker er vist i 6.2. Impedansinverter-
ingsnettverket av utgangen av hovedforsterkeren A1 er vist som kvartbølgelinje, men

1PeakEnvelopePower = PeakEnvelopeEffekt
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kan også være en standard komponent med ikke noe tap i funksjonalitet. Det er utal-
lige bestemmelser for designet av effektforsterkerne A1 og A2. De må ikke generere
signaler i den harmoniske delene av bærefrekvensen og vil derfor ofte bli implementert
som klasse B push and pull forsterkere. De undertrykker likeordensharmoniske kom-
ponenter. Andre lineære forsterkere kan også brukes. De aktive komponentene må
være tilstrekkelige klassifisert slik at de tåler å operere i kompresjonsområde uten å
bli skadet.

Figur 6.2: Doherty forsterker

6.3 AKTIV LAST-TUNING

Doherty konfigurasjonen bruker aktiv last-tuning for å kunne utnytte to forsterkere. [1]
Resistansen eller reaktansen til en RF-last kan modifiseres ved å påtrykke strøm fra en
annen fasekoherent kilde. Ved å ta utgangspunkt i figur 6.3 kan prinsippet forklares.

Figur 6.3: Aktiv last-tuningskrets

Hvis G2 er satt til å levere null strøm vil G1 se RL. Dersom G1 leverer en strøm I1 og
G2 leverer en strøm I2 vil spenningen VL over RL være gitt i lign (6.1)

V L = RL(I1 + I2) (6.1)

På terminalene til G1 vil impedansen bli som vist i lign (6.2).

Z1 =
V L

I1
= RL

I1 + I2
I1

(6.2)
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G2 ser på samme måte på sine terminaler gitt i lign (6.3).

Z2 =
V L

I2
= RL

I1 + I2
I2

(6.3)

Fra ligningene (6.2) og (6.3) vises det at impedansen den ene generatoren ser, kan foran-
dres av den andre. Ved å sette inn en kvartbølgelinje mellom G1 og lasten, endres
impedansen sett fra G1. I figur 6.4 er det vist en slik krets. Faseforskjellen mellom G1
og G2 må være 90 grader. Ved å sette inn for impedansen for transmisjonslinjen i lign
(6.2) kan sammenhengen ses i lign (6.4) der Z1 er gitt i figur 6.4.

Z1 =
Z2

0

Z1
=

Z2
0I1

RL(I1 + I2)
(6.4)

Lign (6.4) beskriver Dohertykonfigurasjonens viktigste egenskap, at impedansen sett
fra G1 avtar med økende strøm fra G2.

Figur 6.4: Aktiv last-tuningkrets med impedansinverter [1]

6.4 VIRKEMÅTE

Konseptet for en Dohertyforsterker er å la en hovedforsterker operere i PEP område,
og derfor med maksimum effektivitet, mens en peakforsterker tar seg av modulasjon-
stoppene. Ved lave envelopenivåer tar hovedforsterkeren seg av forsterkningen mens
peakforsterkeren er slått av.

Virkemåten til forsterkeren i figur 6.2 er delt opp i tre steg; Ved lave inngangseffekter,
over overgangspunktet og ved full effekt. [2].

Ved lave inngangseffekter er A2 skrudd av, enten ved fjerning av driftssignalet eller ved
en passende forandring av biasnivået. A1 mottar hele inngangssignalet og opererer i sitt
lineære område. Impedansen som den ser ved utgangen, på grunn av impedanstrans-
formasjonen utført av kvartbølgetransmissjonslinjen, sørger for at A1 når metning på
et nivå langt lavere en PEP. Dette nivået er kjent som overgangspunktet. I en to trinns
DPA2 er dette punktet ved halve utgangseffekten. A1 opererer med maksimum effek-
tivitet og A2 slått av.

2Doherty Power Amplifier
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Når utgangseffekten overstiger overgangspunktet, starter A2 å forsterke som en lineær
forsterker, og virker som en kontrollert strømkilde. A1 er fortsatt i metning og opererer
derfor som en kontrollert spenningskilde. Oppgaven til kvartbølgetransmisjonslinjen
er å konvertere A1 til å virke som en kontrollert strømkilde ved punktet der utgangssig-
nalene skal kombineres.

Laststrømmen fra A2 øker RF utgangsspenningen fra den totale forsterkeren og impedansen
sett av kvartbølgen blir større enn den egentlige lastimpedansen. Lastimpedansen som
A1 ser minker, samtidig som forsterkningen fra A2 øker. Når A1 ser en mindre impedans
øker strømmen fra denne forsterkeren. Derfor vil utgangseffekten fra begge forsterk-
erne øke med økende signalnivå inntil de når full PEP. Strømmen fra A1 øker på grunn
av at utgangsmotstanden blir mindre. I regionen mellom overgangspunktet og full PEP,
vil effektiviteten til A1 være maks, og A2 sin effektivitet vil variere fra halve til hele.

Det variable dempeleddet før A2 har to funksjoner. For det første slår det av inngangen
til A2 ved lave envelopenivåer og forsikrer seg om at A2 ikke bidrar til det generelle
RF utgangen. Dette kan også oppnåes ved å forandre biasen til A2 eller ved å bruke
en PIN diodesvitsj. For det andre er det nødvendig å forsyne forsterkning tilpasset
med driftsnivået, basert på transkonduktans karakteristikken til A2. Dette er en meget
ulineær funksjon, for eksempel for en FET kan dette oppnås ved look up tabell innenfor
et DSP.

Det er ikke helt nødvendig å kontrollere inngangsnivået til A1 for korrekt operasjon for
et ideelt dohertysystem. En fordel med å gjøre dette er å unngå ulineariteter i A1 med
forandring av driftsnivået. Denne kan også bli styrt av et dempeledd som vist figur 6.2.

6.4.1 Bestemme den karakteristiske impendansen til kvartbølgetransforma-
toren

Impedanstransformasjonen av kvartbølgtransformasjonslinjen er gitt av lign (6.5). Som
er det samme som i foregående kapittel.

RTL =
√

RinRout (6.5)

Forholdet mellom effektforsterkerens matespenninger bestemmer transformasjonsforhold-
et, T, for transformasjonslinjen i lign (6.6)

VDD,A1 = TVDD,A2 (6.6)

Hvis denne lijen er tapsfri blir strømmen levert til lasten fra A1 gitt ved lign (6.7).

ITL =
VA1

RTL
(6.7)

λ/4 transmisjonslinjen fungerer som en spenningstrasnformator med en transmisjons-
faktor T og denne er gitt av lign (6.8)

T =
VA1

V out
(6.8)
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Ved å sette dette inn i (6.6) og (6.7) gir dette lign (6.9) og (6.10).

ITL =
TVout

RTL
(6.9)

Vut = ITLRout (6.10)

Ved å kombinere (6.9) og (6.10) dannes (6.11).

T =
RTL

Rout
(6.11)

Det er vanlig at begge forsterkerne har samme matespenning og derfor en T = 1 dette
gir sammenhengen i (6.12)

VDD,A1 = VDD,A2 = VDD (6.12)

Av lign (6.12) kan det lett ses at RTL = Rout. For en Doherty forsterker med like mate-
spenninger for to klasse B forsterkere som opererer inn i en 50Ω last er den nødvendige
impedansen for kvartbølgetransformasjonslinjen også 50Ω.

Impedansen sett av forsterkerne

Impedansen som de forsterkerne ser, avhenger av delingen av utgansstrømmen mellom
lasten og transmisjonslinjen. Dette delingsforholdet er definert i lign (6.13)

α =
IL

ITL
(6.13)

der 0 < α < 1

Effekten inn i lasten er derfor summen av effektene fra forsterkerene gitt i lign (6.14)

PL = PA1 + PA2 = (1 + α)PA1 (6.14)

Impedansen sett av utgangen av transmisjonslinjen er gitt lign (6.15)

Rout =
VL

ITL
= RL(1 + α) (6.15)

Impedansen ved utgangen til A2 er gitt av lign (6.16)

RA2 = RL(1 +
1
α

) (6.16)

Impendansen ved utgangen av A1 er den karakteristiske impedansen til λ/4 linjen i
annen, Z2

T delt på impedansen ved utgangen av transmisjonslinjen gitt i lign (6.17)

RA1 =
R2

TL

Rout
=

R2
TL

RL(1 + α)
(6.17)

Impedansen til kvartbølgetransformatoren settes til 2RL. For lave inngangssignal sørg-
er kvartbølgelinjen for at A1 sin utgangsimpedanse er 4RL (altså α = 0. På denne
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måten kan hovedforsterkeren være effektiv på lave inngangseffektsignal. Så snart hov-
edforsterkeren når sitt kompressjonspunkt og inngangseffekten går over ledeterskelen
til peakforsterkeren, begynner den å bidra til utgangseffekten. Ved utgangen til A2 er
nå utgangskombinereren utilpasset , dette resulterer i en virtuell økning av lasten for
begge forsterkerne. Når A2 er ved PEP (altså α = 1), vil impedansen A1 og A2 ser,
bli 2RL. Dette fører til at A1 kan være i metning når inngangseffekten øker. På denne
måten opererer forsterkeren med maksimale effektivitetsbetingelser.

6.4.2 Effektivitet til en Doherty forsterker

Når forsterkeren drifter under transisjonspunktet sitt, er det bare A1 som forsyner ut-
gangseffekt. En ideell klasse B forsterker vil ha en peakeffektivitet ved transisjonspunk-
tet som vist i lign (6.18).

η =
π

4
(6.18)

A1 er i metning når den tilfører halvparten av systemets maksimale utgangseffekt,
som er bestemt av delingsforholdet. (vanligvis 0.5 for en totrinns symmetrisk Doher-
tyforsterker). Spenningen til lasten blir da gitt av lign (6.19).

VL = αVDD (6.19)

α er effekt delings forholdet ved PEP. Under dette nivået, V L < αV DD og effektiviteten
er gitt av lign (6.20).

η =
PL

PDC
=

πVL

4αVDD
(6.20)

Over transisjonspunktet

A1 er i metning og opererer som en spenningskilde og A2 drifter som en lineær strømk-
ilde. Strømmen fra A1 levert til lasten er forhåpentligvis konstant. Utgangsstrømmen
er gitt av lign (6.21).

Iout,m =
αVDD

RL
(6.21)

Resten av utgangsstrømmen må bli levert av A2 for å oppnå den utgangsspenningen
som trengs over lasten, VL gitt i lign (6.22).

IA2 = IL − Iout,m =
VL − αVDD

RL
(6.22)

Transformasjonen utført av kobleren i den regionen gitt av lign (6.23).
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T =
VDD

VL
(6.23)

For T = 1 og VDD = VL er utgangstrømmen av A1 kan lign (6.21) til lign (6.24)

IA1 = Iout,m =
αVL

RL
(6.24)

Den totale inngangsstrømmen til Dohertyforsterkeren i den medium effektregionen blir
summen av bidragene fra A1 og A2 gitt i lign (6.25).

IDC = IA1 + IA2 =
2V − L(1 + α)− 2αVDD

πRL
(6.25)

Effektiviteten i medium effektregionen blir da gitt i lign (6.26).

η =
PL

PDC
=

πV 2
L

4VDD(VL + αVL − αVDD)
(6.26)

Ved full effekt

Ved peakeffekten er VL = VDD da kan lign (6.26) gjøres om til (6.27).

η =
PL

PDC
=

πV 2
L

4VDD(VDD + αVDD − αVDD)
=

π

4
(6.27)

Det totale effektiviteten

Den totale effektivitet over hele spekteret fås ved å tegne grafen fra lign (6.20) og (6.26).
Den kan ses i figur 6.5 der α er effektdelingsforholdet. Kurven viser at for drift ved lave
effekter stiger kurven raskt lineært til full effekt. Over transisjonspunket synker effek-
tiviteten litt, men stiger raskt igjen til full effekt der begge forsterkeren blir i metning.
Lik effektfordeling er vist med den heltrukne linja. Hvis bidraget fra hovedforsterkeren
til utgangseffekten minker flyttes transisjonspunktet til venstre.

6.5 REALISERING AV EN DOHERTYFORSTERKER

Det er ønskelig for en ideell Doherty forsterker at peakforsterkeren slår seg på nøyaktig
i transisjonspunktet. I figur 6.6 er det vist det ideelle strømforløpet til forsterkerne. [1]
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Figur 6.5: Den samlede effektiviteten for en Doherty forsterker [2]

Figur 6.6: Doherty forsterkerens strømforløp
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Kurven viser at strømmen øker lineært over hele området, mens i det peakforsterkeren
slås på øker denne dobbelt så fort som hovedforsterkeren. Dette kan oppnås ved å ha
en større transistor i peakforsterkeren.

For å realisere en Dohertyforsterker er det normalt å biasere peakforsterkeren i klasse
C. Dette for å kunne slippe unna ekstra kretser for påslag. I klasse C vil peakforsterk-
eren starte å levere strøm ved et mye høyere inngangseffektnivå enn hovedforsterkeren.
Figur 6.7 viser at det oppstår problemer når det brukes to like transistorer. Peakforsterk-
eren vil levere lavere effektforsterkning enn hovedforsterkeren. En løsning er å skalere
opp omkretsen til transistoren. Dette krever en skalering med en faktor på 2.5 [1]

Figur 6.7: Bruker en klasse C biasert peakforsterker [1]

Ideelle strømforløp som figur 6.6 er umulig i praksis. Det ligger vanskeligheter både i
påslag og linearitet. Alternative løsninger for påslag finnes, sånn som adaptiv biasering
eller andre biaseringskontrollenheter. Dette gjør kretsen mer kompleks noe som ikke er
ønskelig.

6.6 FORDELER OG ULEMPER MED DOHERTY

Potensielle fordeler ved Doherty teknikken. [2]

• Lav kompleksitet

• Den trenger ikke egen høyeffektmodulator og modulasjonsforsterker

• Graden av kontroll som trengs er relativt liten og ikke så krevende

• Tilleggslinearisasjon kan oppnås med konvensjonelle metoder

Potensielle ulemper

• Bruken av λ/4 transmisjonslinjer og kravet for nøyaktig fasematching mellom de
to veiene begrenser Dohertyforsterkeren til en enkelt frekvens
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• Operasjon inn til antenner med dårlig VSWR vil forstyrre driften av Dohertysys-
temet og samtidig effektiviteten. Dette kan løses ved å bruke en isolator

• IMD ytelsen av et Dohertysystem alene i relativt dårlig, og i tillegg vil et linearis-
eringssystem øke systemets kompleksitet

• Klasse B PAer brukt i en Dohertysystem må bli designet slik at de kan håndtere
med variable last impedansen, uten å ta skade eller tap av ytelse

6.7 DOHERTYLØSNINGER I DAG

Dohertyteknikken har først de siste årene kommet ordentlig til sin rett. De nye modu-
lasjonsmetodene som ble tatt i bruk ved innføring av 3G, krever forsterkere med høye
peakeffektverdier og samtidig veldig god effektivitet over et stort dynamisk område.
Ved bruk av mobiltelefoner på 3G nettet synker batterikapasiteten drastisk i forhold
til bruk i GSM nettet. For CDMA er effektnivået under 20dBm [13]. Effektforsterkere
drifter som regel da i laveffektivitetsområde.

I en artikkel skrevet i 2005 blir Dohertylastmodulasjon brukt for å øke batterikapa-
siteten. For å få en mest kompakt håndsett ble det brukt et passiv høy-pass π-nettverk i
stedet for kvartbølgelinjen. Det viste seg at effektiviteten ble forbedret med nesten 20% i
forhold til en ren klasse B forsterker. Tester viste at strømforbruket til forsterkeren sank
med 58%− 64% sammelignet med en standard PA.

I en annen artikkel [14] er samme prinsippet brukt i en basestasjon. For å øke lin-
eariteten er det brukt feedforward metode. Siden basestasjoner krever høyeffektsforsterkere
ble det brukt en LDMOS FET som tåler mye effekt. Det ble oppnådd en forbedring på
22% i strømmbruken i forhold til en standard klasse AB feedforward forsterker.

Dette er bare to artikler av mange som forteller at å bruke Doherty konfigurasjonen
fungerer i praksis også. Det er også i nyere forskning brukt klasse E og F for å forbedre
effektiviteten. Dette er det muligheter å jobbe med videre. [15]

6.7.1 Bruk av Load-pull metoden for å lage en transistor modell

For å designe Dohertyforsterker i CAD verktøy trengs det god stor-signalmodell for
transistoren som skal brukes. For å kunne gjøre storsignalsimuleringer trengs en slik
modell. Artikkelen [16] bruker load-pull metoden for å hente ut stor-signalparametre.
Disse parametrene ble satt i en modell i ADS slik at det kunne utføres lineær og ulineær
analyse av systemet. Parametrene som ble hentet ut er gitt i lign (6.28). Høyre side
av lingningen er de gitte verdiene, mens den venstre er de målte. Dette er en meget
krevende metode og tar lang tid.



6.7 Dohertyløsninger i dag 45
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 = F ((Pin,ΓS ,ΓL, IDQ)t) (6.28)





KAPITTEL7
VALG AV TRANSISTOR

For å velge transistor er det viktig at transistoren har en ikkelineær/storsignal- modell,
som kan brukes til simuleringer i ADS.

7.1 INNLEDENDE

I starten var transistorvalget klart der det var meningen at det skulle brukes en 1W
Pakket Power PHEMT, FPD1000AS, laget av Filtronic. I databladet i vedlegg B står
spesifikasjonene som er testet for 1.8 GHz.

• 31 dBm Utgangseffekt (P1dB)

• 15 dB Effektforsterkning (G1dB)

• 43 dBm Ut IP3

• -42 dBc WCDMA ACPR ved 21 dBm PCH

• 10V VDD

• 50% Power-Added Efficiency

Noen maksspesifikasjoner for transistoren:

• VDS,max = 12V

• IDSS = 650mA

• IDSS,max = 1100mA

• VGS,max = −3V
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• Pinn,max = 575mW

For at denne skulle kunne brukes videre i et design av en Dohertyforsterker var det vik-
tig at det var tilgjengelig en storsignalmodell. Det ble laget en slik modell for ADS på en
masteroppgave som foregikk vår og høst 06. Denne modellen hadde en IV-karakteristikk
som vist i figur 7.1. Karakteristikken viser at den blir veldig dårlig når biaseringen beg-
ynner å nærme seg maks verdien for Vdd. For å prøve å holde seg i det område som
virket mest korrekt i forhold til den karakteristikken som er oppgitt i databladet, ble
det valgt å biasere transistoren i et lavt område.

Figur 7.1: IV-karakteristikk for FPD1000AS

Ved å prøve litt forskjellige bias punkter og prøve på impedanstilpasninger i ADS, viste
det seg at transistormodellen var meget ustabil. Tilpasningen kunne gå greit for en
Vg = 2.2, mens for en spenning på 2.3 var det umulig. Dette gjorde at det ikke var
muligheter til å bruke denne videre i designet.

7.2 NY TRANSISTOR

Siden FPD1000AS ikke var mulig å bruke til videre design måtte det da brukes tid på
å finne en ny transistor som hadde en bra storsignalmodell. Modelithics [17] er et fir-
ma som driver med utlån av modeller for forskjellige RF komponenter til bruk i ADS.
Dette firma hadde en storsignalmodell for en transistor som kunne brukes til en Do-
hertyforsterker. I følge referanse [18] en artikkel som beskriver et design av en klasse
AB forsterker til bruk på 1.5 GHz, er denne transistormodellen veldig nære det resul-
tatet som oppnås i virkelige målinger. Transistoren var en 10W GaAs FET fra Fujitsu
som heter FLL120MK. Databladet finnes i vedlegg A Ved å kontakte dette firmaet gikk
det fort å få tak i modellen og starte på nye simuleringer og design. Leverandøren av
transistoren til Norge kunne skaffe den i løpet av 3 uker, så derfor falt valget på denne
transistoren.
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7.2.1 Transistorspesifikasjoner

FLL120MK er en L-Band medium og høy effekts GaAs FET transistor. Noen av spesi-
fikasjonene fra databladet i vedlegg A, beskrives under er for en frekvens på 2.3 GHz,
VDS = 10V og IDS = 0.55 ∗ IDSS :

• 40 dBm Utgangseffekt (P1dB)

• 10 dB Effektforsterkning (G1dB)

• 40% Power-Added Efficiency

Noen maksimum spesifikasjoner er gitt under:

• VDS,max = 15V

• IDSS = 4A

• IDSS,max = 6A

• VGS,max = −5V





KAPITTEL8
DESIGN OG SIMULERING AV

HOVEDFORSTERKER

8.1 SPESIFIKASJONER

Hovedforsterkeren skal ha best mulig linearitet og effektivitet. Derfor velges biaserin-
gen i klasse AB område. Hovedforsterkerens spesifikasjoner er:

• Transistor: FLL120MK

• Klasse AB

• P1dB = 19dBm inneffekt

• gain = 11dBm

• PAEmaks = minimum40%

8.2 BIASERING

Biaseringen blir bestemt av IV-karakteristikken til transistoren. Oppsettet for å finne
IV-karateristikken til denne transistoren blir vist i figur 8.1. I-V kurvene kan ses i fig-
ur 8.2 (a). Transistorens makseffekt ut er på 40 dBm. For å få en en maks uteffekt på
30 dBm må drainspenningen senkes. Velger en drain spenning på 5 V og ser på over-
føringskarakteristikken for dette biaseringspunktet i figur 8.2 (b). Figuren viser at gate
spenningen må bli -2.0V for at transistoren skal kunne operere i klasse AB område.

Spesifikasjonene er utarbeidet på grunnlag av en artikkel [18]. Denne beskriver et de-
sign av en klasse AB effektforsterker men den ikkelineære modellen til FLL120MK.
Senterfrekvensen var på 1.489 MHz, en PAE på 50%, gain på 14 dBm og en utgangsef-
fekt i P1dB på 38 dBm.
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Figur 8.1: IV oppsett i ADS

(a) IV-kurve (b) Transferfunksjonen

Figur 8.2: IV kurver og Transferfunksjonen for Hovedforsterkeren
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8.3 SMÅ SIGNAL ANALYSE

Design av tilpasningsnettverk med load-pull analyse i ADS, krever en småsignal anal-
yse for å finn S-parametrene for biaspunktet. Oppsettet blir som figur 8.3.

Figur 8.3: S-parameter simulerings oppsett

S11 og S22 for en frekvens på 1.8 GHz er vist i figur 8.4. S12 og S21 i dB er vist i figur 8.5

Figur 8.4: S11 og S22 i Smithdiagram

8.4 LOAD/SOURCE-PULL ANALYSE

Load/source-pull analyse finner den impedansen som gir best effektivitet og gain.
Disse simuleringene bruker et standard oppsett som er tilgjengelig i ADS. I fila HB2Tone_Loadpull
og HB2Tone_Sourcepull. Inngangsimpedans på den første load pull simuleringen er
den konjugerte tilpasningen til transistoren. S11 har en verdi på 1.95 + j ∗ 10.95, den
konjugerte tilpasningen blir da S∗

11 med impedans verdien 1.95 − j ∗ 10.95. Resultatet
av load-pull simuleringen settes inn som utgangsimpedans i source-pull simuleringen.
Dette repeteres helt til resultatet ikke kan forbedres. Et skjermbilde fra resultatene for
utgangs- og inngangs- impedansen er vist i figur 8.6 og 8.7.

Figur 8.6 og 8.7 viser at det er mulig å oppnå en PAE på 51% og P1dB på 30 dBm
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Figur 8.5: S12 og S21 i dB

Figur 8.6: Load pull resultater



8.4 Load/source-pull analyse 55

Figur 8.7: Source-pull resultater
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utgangseffekt. Impendansverdiene blir da ZL = 4.80− j ∗ 8.90 og ZS = 2.29− j ∗ 8.98.
Tilpasningen av dette gjøres i kapittel 8.5.

8.5 DESIGN AV TILPASNINGSNETTVERK

Tilpasningsnettverket ble funnet ved hjelp av ADS verktøyet Smithtool. I figur 8.8 er
Z∗

S representert som impedansen fra load-pull simuleringen og ZL er 50Ω. ZL repre-
senterer i figur 8.9 impedansen fra source-pull simuleringen. Utgangsnettverket ble en
liten spole i serie og en stor kondensator i paralell, som vist i figur 8.8. Samme type
inngangsnettverk, vist i figur 8.9.

Figur 8.8: Utgangstilpasningen i SmithChart tool

Disse figurene realiseres i ADS og verdiene settes inn. Den tilpassede forsterkeren med
lumped elementer er vist i figur 8.10. Figur 8.11 viser storsignalsimuleringer for den
tilpassede forsterkeren med lumped elementer. P1dB ligger på 21 dBm inn eller 33 dBm
ut. Dette gir et gain på 12 dBm på P1dB og en PAE på 56%. Resultatet er med ideelle
komponenter og det vil forandre seg litt når det legges inn linjer med tap.

8.6 LINJETILPASNING

Ved 1.8 GHz er det vanskelig å forutsi hvordan lumped komponenter oppfører seg
i praksis. Derfor brukes linjer i tilpasningsnettverket for disse stemmer godt overens
med det som skjer i praksis. Smithtool kan også brukes til tilpasning med linjer. Lin-
jetilpasningene vises i figur 8.12 og 8.13. En kort linje nærme transistoren med en lang
stub var det som klarte å tilpasse impedansen til 50Ω.
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Figur 8.9: Inngangstilpasning i Smithchart tool

Figur 8.10: Tilpasset AB forsterker med lumped elementer
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Figur 8.11: Storsignal simuleringsresultater med ideelle komponenter

Figur 8.12: Inngangstilpasning av hovedforsterkeren

Figur 8.13: Utgangstilpasning av hovedforsterkeren
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Hovedforsterkeren med linjetilpasningsnettverk er vist i figur 8.14. Denne tilpasningen
er gjort med 50Ω linjer. Små signal s-parametrene er vist figur 8.15.

Figur 8.14: Hovedforsterker med linjetilpasning

Figur 8.15: Småsignal S-parametrene for linjetilpasningen

De ulineære simuleringene er vist i figur 8.16. P1dB har økt til 22 dBm, gainet er på 11
og PAE er 52%. Dette optimaliseres videre i kapittel 8.9

8.7 STABILITET

Stabilitetsfaktoren brukes for å bestemme om forsterkeren er ubetinget stabile eller
betinget stabil. Betinget stabilitet kan føre til oscilleringer i den ferdige forsterkeren.
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Figur 8.16: P1dB punktene for hovedforsterkeren med linjetilpassningsnettverk

I følge teorien er en forsterker ubetinget stabil dersom K > 1. Hvis forsterkeren ikke er
ubetinget stabil må det settes inn et stabiliseringsnettverk som skal sørge for at K blir
større enn 1.

I område 0 Hz til 1 GHz er K-faktoren under 1, som vist i figur 8.17. For å stabilisere
forsterkeren ble det valgt et nettverk som har liten innvirkning på hvordan tilpasningen
blir på 1.8GHz. En kondensator og en motstand i paralell på inngangen skal sørge for at
K blir større enn 1. Motstanden fungerer som et tap på de lave frekvensene og flytter K-
faktoren. Kondensatoren sørger for å kortslutte motstanden på 1.8GHz slik at ingen av
forsterkeregenskapene forringes. Nettverket med verdier kan ses i figur 8.18. Den nye
stabilitetsfaktoren kan ses i figur 12.5. Hvis K-faktoren plottes med hensyn på effekten
inn viser det ubetinget stabilitet i figur 8.20.

Figur 8.17: Stabilitetsfaktoren til hovedforsterkeren
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Figur 8.18: Stabiliseringsnettverk

Figur 8.19: Stabilitetsfaktor for en stabilisert hovedforsterker

Figur 8.20: Stabilitetsfaktoren som funksjon av effekten inn
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8.8 BIASERINGSNETTVERK

For å forspenne transistoren trengs et stabilt biaseringsnettverk. RF-choke designes som
en kvartbølgelinje med en kvartbølgevifte i enden. Dette er vist i figur 8.21. Teorien sier
at fra forsterkeren og inn på kvartbølgelinja vil det være en uendelig impedans for en
frekvens på 1.8 GHz. Vifta vil øke båndbredden slik at den er en kortslutning for flere
frekvenser. Innføringen av spenning er mellom vifta og linja. I samme punkt settes inn
en kondensator til jord som i følge kapittel 4.2 skal kortslutte harmoniske komponenter.

Figur 8.21: Biaseringsnettverk

8.9 TILPASSET HOVEDFORSTERKERDESIGN

For at designet skal ha et P1dB punkt på 19dBm inn blir forsterkeren optimalisert ved
å bruke optimaliseringsfunksjonen i ADS. Optimaliseringen hadde linje- lengder og
bredder som variable. Målet for optimaliseringen var å maksimalisere PAE og gain for
en effekt inn på 19dBm. Det optimaliserte designet kan ses i figur 8.22.

Figur 8.22: Hovedforsterker med optimaliserte verdier

I figur 8.23 vises gain, effekten ut og PAE som funksjon av effekten inn for forsterkeren
med alle linjer og komponenter som skal på utlegget. P1dB punktet er gitt ved 19 dBm
inn og 28 dBm ut. PAE er på 37%. Disse komponentene er meget avhengig av tapet
som blir i kretsen når det blir lagt inn alle linjer og komponenter i simuleringene. For
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(a) Gain (b) Effekt ut

(c) PAE

Figur 8.23: Gain, effekten ut og PAE som funksjon av effekten inn
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å se på de ulineære effektene i forsterkeren ble det foretatt en storsignal s-parameter
simulering ved frekvenen 1.8 GHz. I figur 8.24 vises storsignal s-parametrene for den
totale kretsen.

(a) S11 og S22 (b) S12

(c) S21

Figur 8.24: Storsignal s-parametrene for kretsen

8.9.1 Linearitet

Linearitet er en viktig parameter for forsterkeren. Når forsterkeren går over P1dB punk-
tet blir det en god del ulineariteter i forsterkeren. Dette måles i AM-PM og AM-AM
distorsjon. Figur 8.25 og 8.26 viser AM-PM og AM-AM distorsjonen.

(a) AM-PM (b) Phase

Figur 8.25: AM-PM karakteristikk for forsterkeren
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(a) AM-AM (b) Effekt ut som funksjon av effekten inn

Figur 8.26: AM-AM karakteristikk for forsterkeren

8.10 UTLEGG

Det totale designet med alle linjer kan ses i vedlegg C. Realiseringen skjedde på FR4
substrat med verdier:

• H = 0.8

• Er = 4.4

• T = 36um

• TanD = 0.01

Figur 8.27 viser utlegget for det totale hovedforsterkeren.

Figur 8.27: Utlegget til hovedforsterkeren
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DESIGN OG SIMULERING AV

PEAKFORSTERKER

For å designe en peakforsterker til en Dohertykonfigursjon er det viktig å tenke på at
denne skal slås seg på i det hovedforsterkeren går i metning. Dette gjøres ved å biasere
peakforsterkeren i klasse C område, som nevnt tidligere i teorien. Hovedforsterkeren
har et P1dB punkt på 19 dBm inn derfor skal peakforsterkeren ha et påslag på 19 dBm.

Denne forsterkeren skal bruke den samme transistoren som hovedforsterkeren, så da
sier teorien at omkretsen til transistoren skal skaleres opp med 2.5. Velger å i første
omgang å designe en peakforsterker med som er skalert opp med en faktor på 2.

9.1 BIASERING

IV-karakteristikken for transistoren er den samme som i kapittel 8 og figur 8.2 (a). For å
kunne biasere transistoren i klasse C blir transferfunksjonen plottet for drain spenning
på 10V i figur 9.1. Figuren viser at VG = −3.6V gir en klasse C biasering.

Figur 9.1: Transferfunksjonen til FLL120MK
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9.2 TILPASNINGSNETTVERK

Et ferdiglaget prosjekt i ADS som heter HarmZopt1tone brukes for å finne impedansene
som gjør at forsterkeren får best mulig PAE og gain på 1.8GHz. Dette programmet fun-
gerer på lik måte som source/load pull bare her foregår dette samtidig på både inngang
og utgang. Figur 9.2 viser verdiene for PAE, utgangseffekt og den optimale effekten fra
kilden med de optimaliserte tilpasningsimpedansene. De optimaliserte impedansene
er vist i figur 9.3.

Figur 9.2: PAE, Utgangseffekt og optimal effekt fra kilden med optimaliserte tilpas-
ningsverdier

Figur 9.3: Optimalisert kilde og lastimpedans for peakforsterkeren

9.2.1 Inngangstilpasning med ideelle komponenter

Tilpasningsnettverket på inngangen designes ved hjelp av Smithchart tool som i kapit-
tel 8. I figur 9.4 viser verdier og tilpasningsnettverk med ideelle komponenter.

Figur 9.4: Inngangstilpasning for peakforsterkeren med ideelle komponenter
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9.2.2 Utgangstilpasning med ideelle komponenter

Smithchart tool brukes til tilpasningen av den optimale utgangsimpedansen i figur 9.3
til 50Ω. Figur 9.5 viser dette nettverket med verdier.

Figur 9.5: Utgangstilpasning for peakforsterkeren med ideelle komponenter

9.2.3 Simulering av peakforsterker med ideellt tilpasningsnettverk

Figur 9.6 viser kretsskjemaet for klasse C forsterkeren med ideelle komponenter. Små
signal s-parametrene plottes i figur 9.7. Dette vil forandre seg når det kommer effekt
inn på kretsen, da er det viktig å se på storsignal s-parametere og K-faktor.

Figur 9.6: Kretsskjema for en klasse C forsterker med tilpasset utganger

Effektiviteten og påslaget finnes ved storsignalanalyse av kretsen. Verdiene for PAE,
gain og uteffekt plottes i figur 9.8. Påslaget for gainet og effekten ut er markert av på
figuren. På PAE kurven er det markert av maks effekt på 59% noe som er litt lavt for
en forsterker i klasse C område men stemmer overens med den optimaliserte verdien i
figur 9.2.
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Figur 9.7: S-parametere for peakforsterker med ideell komponenter

Figur 9.8: Gain, effekt ut og PAE for peakforsterkeren med ideelle komponenter
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9.2.4 Impedanstilpasning med linjer

Fremgangsmåten for designet impedanstilpasningen er samme som i 8. Linjebreddene
er satt til 50Ω med et FR4 substrat som er 0.8 mm tykt. Figur 9.9 viser kretsen med
optimaliserte verdier for linjelengdene. Optimaliseringsprosessen skulle sørge for at
påslagspunktet ble 19 dBm. Dette gjøres ved å sørge for at S21 er 0 ved 19 dBm. Storsig-
nal s-parametrene er vist i figur 9.10. Effekt ut, gain og PAE er vist i figur 9.11, med
markeringer på påslagspunktet for gain og effekt ut og maks PAE.

Figur 9.9: Peakforsterker med linjetilpasning

Figur 9.10: Storsignal S parameter for peakforsterkeren
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Figur 9.11: Effekt ut, gain og PAE til den impedanstilpassede peakforsterkeren med
linjer

9.3 BIASERINGSNETTVERK

Biaseringsnettverket fikk samme form som i figur 8.21. Kvartbølgelinje med en kvart-
bølgevifte i enden. DC innføringen foregår med en tynn linje inn mellom disse to. Kon-
densatorene som er koplet fra dc-innføringen til jord er med på å stabilisere forsterkeren
samtidig som den kortslutter andre harmoniske.

9.4 STABILITET

Figur 9.12 (a) viser at peakforsterkeren er ubetinget stabil over hele frekvensspekteret
siden K>1. Dette er for en inngangseffekt på 0 dBm. Stabilitetsfaktoren forandres etter-
som effekten inn øker over påslagspunktet. I figur 9.12 (b) viser at K-faktoren er mindre
enn 1 ved alle effektene som forsterkeren skal operere i. Stabilisering av forsterkeren
gjøres ved å sette inn samme stabiliseringsnettverk som klasse AB designet med en
kondensator på 1.2pF. Dette kan ikke full stabilitet. Ved å tune kondensatorene på bi-
asnettverket, ble forsterkeren stabil. Den nye K-faktoren er vist i figur 9.13. Verdier for
kondensatorene og motstanden kan ses i figur 9.16.

9.5 OPTIMALISERT DESIGN

Det er viktig for et Dohertydesign at peakforsterkeren slår seg på i rett tid. Helst skal
gainet være null helt til P1dB til hovedforsterkeren, for så å gå kjapt opp til maks gain,
men dette er i praksis umulig. I figur 9.11 er verdien for gainet ved 19 dBm lik 1.2 dBm.
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(a) K-faktor som funksjon av frekvensen (b) K-faktor som funksjon av effekten inn

Figur 9.12: Stabiliseringsfaktorer for peakforsterkeren

Figur 9.13: K-faktor for peakforsterkeren med stabiliseringsnettverk

Når det legges på linjer, for å kunne lage utlegg, vil denne verdien for gainet forandre
seg. Det er da mulig å optimalisere dette i ADS ved at S21 settes lik null for 19 dBm i
en optimaliseringsprosess. Figur 9.14 (a) og (b) viser at gainet på 19 dBm ligger på 1.0.
Dette er akseptabelt i forhold til å få slått på forsterkeren i dette punktet. PAE i figur
9.14 c viser at makseffekten har sunket litt da alle linjene ble lagt på. Dette er forventet
siden mer linjer innfører mer tap i kretsen.

De ulineære effektene som blir når effekten øker i forsterkeren vises under en storsignal
s-parametersimulering. Disse er vist i figur 9.15. I figur 9.14 er gain, effekt ut og PAE
vist som funksjon av effekten inn.

Det optimaliserte designet med stabiliseringsnettverk vises i figur 9.16.

9.5.1 Linearitet

Lineariteten til en klasse C forsterker er veldig dårlig. Dette kan ses ut av AM-PM og
AM-AM karakteristikken i figur 9.17 og 9.18.
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(a) Effekt ut (b) Gain

(c) PAE

Figur 9.14: Effekt ut, gain og PAE som funksjon av effekten inn

(a) S11 og S22

(b) S12 (c) S21

Figur 9.15: Storsignal S-parametere
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Figur 9.16: Optimalisert Peakforsterker
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(a) AM-PM (b) Fase

Figur 9.17: AM-PM karakteristikk for forsterkeren

(a) AM-AM (b) Effekt ut som funksjon av effekten inn

Figur 9.18: AM-AM karakteristikk for forsterkeren

9.6 UTLEGG

Utlegget blir laget på sammen substratet som i kapittel 8.10. Peakforsterkerdesignet
kan ses i vedlegg D. Det genererte utlegget i ADS er tegnet i figur 9.19.

Figur 9.19: Layout til Peakforsterkeren



KAPITTEL10
DESIGN AV INNGANGSDELEREN

I valget av inngangsdeler til Dohertykonfigurasjonen blir det lagt vekt på to kriterier.
Det ene er faseforskjellen og det andre er størrelse og tilpasning til resten av designet.

10.1 KVADRATURKOPLER

Kvadraturkopleren består som nevnt tidligere av 4 linjer som vist i figur 5.9. De to
linjene som skal ha en impedans på

√
2 ∗ Z0Ω og en lengde på 90◦, får en bredde på

2.606920 mm og en lengde på 22.318100 mm. De andre standard kvartbølgelinjene har
en lengde på 22.947300 mm og en bredde på 1.488890 mm. Layouten vises i figur 10.1.
Simuleringsresultatet kan ses i figur 10.2. m1 er tilpasningen på inn og utgang i forhold
til 50 ohm, S11,S22 og S33. m2 og m3 er tapet gjennom kopleren som skal være ca 3 dB
og m4 og m5 er faseforskjellen.

Figur 10.1: Layout for en 90◦ hybridkopleren

Figur 10.2 viser at signalet på utgangene har 90◦ faseforskjell og helt lik demping.
Tilpasningen er også rimlig bra på 1.8 GHz som er senterfrekvensen. Det at dempin-
gen er helt lik på hver av utgangene, er en stor fordel for Dohertykofigurasjonen.
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Figur 10.2: Tap, faseforskjell og tilpasning i hybridkopleren

10.2 WILKINSONDELER

Wilkinsondeleren består av to kvartbølgelinjer med en impedans på
√

2 ∗ Z0. Mellom
disse linjene er det en impedans på 2 ∗ Z0. Kvartbølgelinje med impedans Z0 på en av
utgangene, som gir en 90◦ faseforskjell. Figur 5.10 viser en Wilkinsondeler. Kvartbøl-
gelinja har en lengde lik 23.634200 og bredde lik 0.765905 med substratet som brukes.
Layouten for denne linja kan ses i figur 10.3. Figur 10.4 viser det hvordan faseforkjellen
m1 og m2 ble, tilpasningen(S11, S22 og S33) og tapet m3 og m4. Disse resultatene viser
at det var vanskelig og få likt tap på de to utgangene. Tilpasningen viser at deleren er
mer brebåndet enn kvadraturkopleren.

Figur 10.3: Layout i ADS for en Wilkinson kopler

10.3 HVILKEN DELER VELGES

Den deleren som velges er kvadraturkopleren. Grunnen er at den passer en god del
bedre inn i designet av Dohertykonfigurasjonen. Selv om den er større er den lettere å
tilpasse. Wilkinsonkopleren er mindre og kunne sikkert gjort det totale designet min-
dre, men den hadde litt for stor forskjell i tap på utgangene. I tillegg blir den nesten
dobbelt så lang som kvadraturkopleren.
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Figur 10.4: Faseforskjell, tilpasning og tap gjennom Wilkisondeleren





KAPITTEL11
DESIGN OG SIMULERING AV

DOHERTYFORSTERKER

For å få litt mer innsikt i hvordan det er å designe alle typer forsterkere ble det valgt
først å designe en klasse AB, deretter en klasse C, så en kopler for til slutt å sette dette
sammen til en Dohertykonfigurasjon. Selve Dohertykonfigurasjonen blir da enklere å
designe og vil ikke ta så mye plass.

11.1 PRAKTISK KONFIGURASJON

Dohertykonfigurasjonen i praksis trenger en liten forskjell fra det som teorien beskriv-
er. I figur 11.1 viser et blokkskjema over oppkoblingen til forsterkeren. En 90◦ hybrid
på inngangen kopler de to forsterkerne sammen. På utgangen av hovedforsterkeren
er det en kvartbølgetransformator som gjør at hovedforsterkeren kan fortsette å levere
effekt selv om den er i metning. Dohertyforsterkere krever nøyaktig fasetilpasning mel-
lom stiene og dette begrenser frekvensen veldig. For å få en en nøyaktig fasetilpasning
brukes to offset linjer med verdi 50Ω∠Θ◦.

Figur 11.1: Dohertykonifgurasjon
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11.2 DESIGN

Figur 11.2 er inngangsdeleren slik den ble i ADS. Utgangen på forsterkerne blir koblet
sammen med kretsen i figur 11.3. På utgangen er det laget en linje med lengde på 90◦

med en impedans på 35Ω, som beskrevet i figur 11.1.

Figur 11.2: Hybridkopler på inngangen til Dohertyforsterkeren

Figur 11.3: Utgangskonfigurasjon til Dohertyforsterkeren

For å optimalisere Dohertydesignet slik at det blir en nøyaktig fasetilpasning mellom de
to stiene, blir det brukt tuning fuksjonen på offsett linja på utgangen til hovedforsterk-
eren. I figur 11.4 viser spenningene på inngangen og utgangen. De beste verdiene for
PAE og gain ble observert når grafen var i fase.

11.3 SIMULERINGER

Småsignal s-parametrene er vist i figur 11.5.



11.3 Simuleringer 83

Figur 11.4: Spenningen på inngangen og utgangen som funksjon av tida

(a) S11 (b) S12

(c) S21 (d) S22

Figur 11.5: Småsignal s-parametere
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11.3.1 Effektanalyse

Den optimaliserte forsterkeren gir PAE, gain og effekt ut som i figur 11.6. Avmerket på
figur 11.6 (a) og (b) er P1dB. Dette ble på 29 dBm inn med gain på 7 dBm. PÅ figur 11.6
(c) er 6 dB backoff område avmerket. PAE er i 6 dB backoff området på 30%. Ser av
figuren at maks effekt ligger på nær 50%.

(a) Gain (b) Effekten ut

(c) PAE

Figur 11.6: Gain og effekt ut som funksjon effekten inn

Figur 11.7 viser storsignal s-parametrene til Dohertyforsterkeren.

11.3.2 Linearitet

AM-PM og AM-AM brukes til å beskrive lineariteten til forsterkeren. Figur 11.8 viser
grafene. De ulineære effektene begynner å inntre i det klasse C forsterkeren begynner
å bidra til utgangseffekten, men forsterkeren er fortsatt rimelig lineær.
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Figur 11.7: S11 og S22 med hensyn på effekten inn

(a) AM-PM (b) Fase på utgangen

(c) AM-AM (d) Effekt ut

Figur 11.8: Linearitet
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11.3.3 Praktisk realisering

Realiseringen av denne forsterkeren ble realisert på et samme type substrat som i hoved
og peakforsterkeren. Layout er vist i figur 11.9.

Figur 11.9: Layout til Dohertyforsterkeren



KAPITTEL12
MÅLINGER OG RESULTATER

12.1 OPPSETT

Målinger av forsterkerne ble gjort med oppsettet i figur 12.1. Utstyret som blir brukt for
målinger er:

• Signalgenerator: Rohde&Schwarz AMU 20 A Vector Signal Generator

• Signal Analyserer: Rohde&Schwarz FSQ 40 Signalanalyser 20Hz..40GHz

• Multimeter og Spenningsforsyner Fluke 8840A

• Prober: Anritsu ML2438A Powermeter

• PC med prog Winpower og WinCCMT

• 10 dB koplere og 20 dB dempeledd

Dette oppsettet måler effekten ut, gain og PAE som funksjon av effekten inn. Et PC
program løser likninger og beregner grafenene.

12.2 HOVEDFORSTERKER

Den realiserte hovedforsterkeren kan ses i figur 12.2. Det er loddet på kondensatorer på
dc-innføringen, for å kortslutte signalet slik at det ikke ødelegger biaseringen. Verdien
på disse kondensatorene er 15 uF.

Korrekte målinger krever at den realiserte forsterkeren er stabil. Det første som blir
gjort er å koble opp og se på utgangsspektrumet til forsterkeren uten inngangssignal.
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Figur 12.1: Blokkskjema over oppsett for målinger av forsterkeren

Figur 12.2: Bilde av den realiserte hovedforsterkeren
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12.2.1 Stabilitet i målinger

Hovedforsterkeren ble koblet inn i oppsettet som vist i figur 12.1 og sett på hvor-
dan stabiliteten ble. Spektrumsanalysatoren viste at den hadde noen oscillasjoner ved
240MHz. Ved å forandre en litt på verdier på kondensatorene i biasnettverket ble forsterk-
eren stabilisert. Ser av figur 12.3 at det er potensiale for ustabilitet ved 240 MHz. Grafen
gjør en betydelig dipp ved dette punktet og med litt forandringer i s-parameter ver-
diene kan stabilitetsfaktoren gå under 1 ved 240 MHz og skape ustabiltet i den ferdig
forsterkeren. Stabilitetsfaktoren, i figur 12.4,som en funksjon av effekten inn viser at
forsterkeren er ubetinget stabil.

Forandring av kondensatoren i biasnettverket til 47 pF og i stabilitetsnettverket til 6.4pF
førte til at den nye stabilitetsfaktoren ble som i figur 12.5.

Figur 12.3: Mulig ustabilitet med en kondensator på 3.6 pF

Figur 12.4: Stabiltetsfaktor med hensyn inngangseffekt

12.2.2 Måleresultater

Resultatene av målingene av effekten ut, gain og PAE er vist i figur 12.6. Ser av figuren
at P1dB ligger på ca 23.5 dB inn med et gain på 5.88 og en effektivitet på 38%.

Små-signal s-parametrene ble målt på en Automatisk Nettverksanalysator. Resultatene
av de målte småsignal s-parametrene er gitt i figur 12.7. Ser av verdien for S21 at verdien
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Figur 12.5: Stabilitetsfaktor for en stabilisert hovedforsterker

Figur 12.6: Målte resultater for et biaspunkt på 413mA



12.3 Peakforsterker 91

er den samme som ble målt for gainet i storsignalanalysen. Den totale tilpasningen
virker som har forskjøvet seg litt mot venstre i frekvensspekteret.

(a) S11 (b) S22

(c) S21 (d) S12

Figur 12.7: Målte s-parametere for Hovedforsterkeren

12.3 PEAKFORSTERKER

Den fysisk realiserte peakforsterkeren er vist i figur 12.8. Det er loddet på en konden-
sator ved dc-innføringene for å kortslutte ac-signalet til jord slik at det ikke ødelegger
biaseringen. Verdiene på disse kondensatorene er 1uF.

Et av målene for denne forsterkeren var at den skulle slå seg på ved 19dBm. Pås-
lagspunktet var 19 dBm, men den viste seg å være ustabil. I figur 12.9 er oscillasjonene
som grodde opp i det forsterkeren slo seg på. Dette gjorde at det var meget vanskelig å
måle noe korrekt effekt ut, gain eller PAE.

For å finne ut om det var muligheter å stabilisere denne forsterkeren, ble det forsøkt
utallige utskiftninger av komponentverdier. Ved å skifte ut komponentverdier, flyttet
kun oscillasjonspunktet seg i frekvens.

"‘Fingermetoden"’ ble brukt for å finne ut hvor forsterkeren var følsom i forhold til å in-
nføre tap slik at den ble stabil. Det viste seg at forsterkeren forandret lite på oscillasjon-
spunktet når den ble tatt på. Viftene på biaseringen viste seg å være meget følsomme
da det gjaldt berøring. På grunn av knapp tid ble dette ikke utforsket mer. Ingen ef-
fektsweep ble gjort på denne forsterkeren på grunn av at den var meget ustabil. Flere
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Figur 12.8: Bilde av fysisk realisert peakforsterker

Figur 12.9: Oscillasjoner for peakforsterker ved 160 MHz
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kondensatorer på biaseringen ble ødelagt på grunn av at det ble et spenningssving på
gaten.

12.4 DOHERTYFORSTERKEREN

I figur 12.10 er det bilde av den fysiske realiserte forsterkeren. Oppkoblingen blir den
samme som i figur 12.1. Det trengs to strømforsynere som skal forsyne peakforsterk-
eren, så datamaskinen klarer ikke å beregne PAE. På pcen blir da kun gain og effekt
ut målt. PAE må beregnes senere ved å legge sammen effektene i strømforsyningen til
forsterkerne.

Figur 12.10: Bilde av den realisert Dohertyforsterkeren

Det er et dårlig utgangspunkt for Dohertyforsterkeren at peakforsterkeren ikke er full-
stendig stabil. Dette viste seg også på oscilloskopet. Peakforsterkeren skapte også en
god del problemer her også. Ved å kjøre et effekt sweep viste det seg i punktet der peak-
forsterkeren slo seg på startet Dohertyforsterkeren å oscillere. Ser av frekvenssweepet
opp til der klasse C forsterkeren begynner å oscillere i figur 12.11 at forsterkeren er
stabil og lineær fram til dette punktet. Gainet er på 1.5 dBm ved 19 dBm inn. Dette re-
sultatet er vanskelig å dra noe nytte av på grunn av oscillasjoner som dukket opp da C
forsterkeren slo seg på. Oscillasjonene hadde samme frekvens som vist i figur 12.9.
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Figur 12.11: Målinger på Dohertyforsterkeren



KAPITTEL13
DISKUSJON

I diskusjonen blir det reflektert om feilkilder, simuleringer og målinger.

13.1 FEILKILDER

Det er ikke til å unngå i praktiske prosjekter at det kommer inn feilkilder som er med på
å forringe det ønskelige resultatet. Alle kabler og instrumenter er med på å lage støy for
forsterkerne under testing. Dette er nok den største feilkilden i forhold til sammenligne
simuleringer og praktiske målinger.

Komponentene som blir brukt som avkoblingskondensatorer ved biasinngangene er
egentlig ikke beregnet for høy frekvens og kan skape trøbbel. En feilkilde som ble op-
pdaget underveis var at den ene kondensatoren på klasse C biaseringsinngang fikk
overslag når det ble kjørt effekt på forsterkeren. Kondensatoren skal tåle 16V og spen-
ningen på drain var kun 10V. Det som kan ha skjedd er at det blir en peak i spenningen
i det forsterkeren begynner å oscillere, som gjør at spenningen stiger over 16V.

Biaseringen kan også skape problemer. Oppsettet som ble brukt for å måle på forsterk-
erne hadde datastyrte strømforsynere. Det er da veldig viktig å sørge for at gatespen-
ningen blir slått på før drainspenningen. Observasjoner under testing av den første
forsterkeren viste at hvis spenningene ble slått på samtidig skapte dette oscillasjoner
på 360 MHz. Problemet ble løst ved å skru på en tidsforsinkelse på drain spenningen.

Koblinger mellom linjer og vifter på layouten er en feilkilde som er verdt å nevne. Det er
det ingen mulighet å forutse med simuleringene i ADS. Trenger da en elektromagnetisk
simulering, men det var ikke tid til.
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13.2 SAMMENLIGNINGER AV SIMULERINGSRESULTATER

13.2.1 Klasse AB og Doherty simulerings sammeligninger

I figur 13.1 vises Klasse AB forsterkerens og Dohertyforsterkerens PAE. På figuren er
det merket av 6 dB backoff punkt til hver av de to forsterkerene. Forbedringen med
Dohertykonfigurasjonen er på 20%. Dette er bra selv om teorien sier at det er mulig med
30%. Gainet til Dohertyforsterkeren synker litt i forhold til klasse AB som forventet.
P1dB øker med hele 9 dBm som vist i figur 13.2. Den blå kurven representerer klasse
AB simuleringene og den rød kurven er Dohertykonfigurasjonen. Resultatet viser at
hvis det er mulig å gjennomføre i praksis kan det være en meget god løsning å lage en
Dohertyforsterker med denne typen konfigurasjon.

Figur 13.1: PAE til Doherty og Klasse AB forsterkeren

Figur 13.2: Sammenligning av gain til Klasse AB og Dohertyforsterkeren



13.3 Sammenligning av simuleringer og praktiske målinger 97

13.3 SAMMENLIGNING AV SIMULERINGER OG PRAKTISKE MÅLINGER

13.3.1 Klasse AB

Hovedforsterkeren var den enste stabile forsterkeren og altså det eneste sammenlign-
ingsgrunnlaget som ble. Idss ble forskjellig fra det som var målt i simuleringene. Med
en gate spenning på 2V ble Idss 340 mA i simuleringene men på det praktiske målin-
gene ble strømmen 411 mA ved den samme biaseringen. Forsterkeren var også meget
følsom for justering av gatespenningen og meget vanskelig å treffe nøyaktig på dette
biaseringspunktet. Det ble valgt å bruke disse målingene med denne biasen fordi dette
ga en mer stabil forsterker enn det ble med 340 mA.

Småsignal- simuleringene og målingene er vist i figur 13.3. Kurveformene for de målte
verdiene stemmer bra overens med det som er simulert, men små avvik er det alltid i
praktiske målinger på grunn av feilkildene. Det er en forskjell på S21 på 3.5 dB mellom
målingene og simuleringene ved 1.8 GHz, som gjør at gainet blir forskjellig.

(a) S11 (b) S22

(c) S21 (d) S12

Figur 13.3: Sammeligninger av små-signal s-parameter simuleringer

Resultatene for simuleringen og målingen forventes da å være litt forskjellige. Det er
også vist i figur 13.4. P1dB har flytte seg fra 19dBm inn i simuleringene til 23 dBm
inn i målingene. PAE ble i simuleringene 36.5%, mens i målingene ble det 38%. Dette
stemmer bra overens. Gainet fikk som forventet et avvik på 3.5 dBm. I simuleringene
var gainet i P1dB på 9.5 dBm og i målingene på 5.9 dBm.
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(a) Simulert Gain, Effekt ut og PAE

(b) Målt Gain, Effekt ut og PAE

Figur 13.4: Sammenligning av simulering- og måle- resultater
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Avvik mellom simuleringer og målinger

Forskjellen i småsignal S21 gjør at gainet i figur 13.4 ligger 3.5 dBm under det som ble
simulert. En forklaring på dette er at hver eneste transistor har forskjellige egenskaper.
Biaspunktet er forskjellig fra det som ble gjort i simuleringene. Alle transistorer har
i virkeligheten ulike egenskaper når det sendes inn effekt på den. Dårlig varmeover-
føring kan føre til ustabilitet i forsterkeren og dertil forandring av egenskapene.

13.4 ÅRSAKER TIL OSCILLASJONER

Alle stabilitetsfigurer viser at K-faktoren er størren enn 1 for alle frekvenser. På samme
måte som med hovedforsterkeren så forandres verdiene for s-parameterene i fra simu-
leringen til den praktiske målingen. K-faktoren kan da synke under 1 for noen frekvenser
som gjør at det blir oscillasjoner.

Ved å bruke fingermetoden og ta på "‘viftene"’ på layouten, forandret dette egenskapene
til forsterkeren noe og kunne til og med gjøre forsterkeren stabil en liten periode. En
forklaring på dette er at det er en kobling mellom linjer som gjør forsterkeren til en
oscillator ved en frekvens, men når det påføres et lite tap et øyeblikk kan dette foran-
dre egenskapene til forsterkeren slik at den blir stabil. En elektromagnetisk simulering
kunne ha påvist slike koblinger, men det ble det ikke tid til.

13.5 FORSLAG TIL FORBEDRINGER

Siden peakforsterkeren er den forsterkeren som ble ødeleggende for Dohertykonfig-
urasjonen er forbedringspotensialet stort. Ting som kan gjøre denne forsterkeren bedre
er for eksempel å sette stabilitetsnettverket nærmere transistoren, og lage et nytt tilpas-
ningsnettverk. I figur 13.5 er det vist hvordan de nye K-parametrene blir med et sta-
bilitetsnettverk nærme transistoren. Her er det brukt et tilpasningsnettverk med samme
verdier som gjorde den stabil tidligere.

(a) Storsignal K-parameter (b) Småsignal K-parameter

Figur 13.5: Forbedrede K-parameter
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Biasnettverket til forsterkerne har mye å si for hvordan den oppfører seg. En kvartbøl-
gelinje som biasinnføring er muligens ikke ideellt for denne transistoren. Muligheter
ligger i å bytte ut vifteformen og kvartbølgelinjen til et biasnettverk med spoler. Dette
kan også skape litt problemer. Forsterkerdesignet i artikkelen i kilde [18], som bruker
FLL120MK, bruker lumped komponenter på biasnettverket. Dette kan ha vært med
på å skape en mer stabil forsterker, siden det ikke nevnes noen form for stabiliser-
ingsnettverk som er brukt i designet deres og heller ikke om problemer med ustabilitet.
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Dette har vært en avsluttende diplomoppgave våren 2007. Diplomoppgaven omhan-
dler design av en Dohertyforsterker på frekvensen 1.8GHz, ulineære simuleringer i
ADS og testing og måling på de designede forsterkerne.

Innledningsvis var det mye problemer med å bestemme om den ikkelineære modellen
for transistoren FPD1000AS oppførte seg som den skulle da den ble sendt effekt gjen-
nom. Konklusjonen ble å finne en ny transistor med en ikkelineær modell som kan
fungere på 1.8GHz. Valget falt på en L-band medium og høy effekts GaAs Fet tran-
sistoren FLL120MK. Maks utgangseffekt på denne var 10W og det passet fint siden
hovedforsterkeren og peakforsterkeren må levere forskjellig utgangseffekt.

Den ikkelineære modellen til transistoren ble levert av Modelithics, Inc. Denne ikke-
lineære modellen ble brukt til å lage tre forsterker design i ADS. En klasse AB forsterker,
en klasse C forsterker og Dohertyforsterker, som bruker klasse AB som hovedforsterker
og klasse C som peakforsterker.

Klasse AB forsterkeren fikk ved hjelp av load-pull simuleringer et P1dB på 19 dBm inn,
28.5 dBm ut, maks gain på 10.6 dBm og maks PAE på 41%. Siden transistoren kan maks
levere 40 dBm ut er det fornuftig at hovedforsterkeren går i metning på dette punktet.
Klasse C forsterkeren fikk ett påslagspunkt ved 19dBm inn, gain i P1dB på 9.48 dBm
og PAE på 36.5%. Doherty forsterkeren fikk et P1dB på 29 dBm inn og 36.147 dBm
ut. Et P1dB gain på 7.1 dBm og maks PAE ved P1dB på 48.5%. Når det sammenligner
klasse AB forsterkeren og Dohertyforsterkeren er det mulig å se at i 6dB backoff om-
rådet til Dohertyforsterkeren ligger den 20% over 6 dB backoff punktet til klasse AB
forsterkeren. Teorien sier at det skal være mulig å oppnå en forbedring på 30%, men
en forbedring på 20% er meget bra resultat. Kan konkludere med at dette resultatet
stemmer bra overens med teorien.

Målingene for klasse AB forsterkeren stemmer meget bra overens med det som er
simulert. Kurveformene er like, men har noen avvik som kan forklares med feilkildene
som det alltid er i praktiske prosjekter. Det virker som den lineære modellen for tran-
sistoren stemmer godt overens med det som er i praksis. Problemene ligger mulig i
designet av biasnettverk og stabiliseringsnettverk. Transistormodellen i ADS stemmer
meget bra overens med hvordan transistoren oppfører seg i praksis. Diverse feilkilder
førte til at det ble noen forringelser i resultatet.

Det viste seg at klasse C forsterkeren viste seg at ikke fungerte så bra i praksis. Den
hadde oscillasjoner på 160 MHz. Dette kom også fram ved testingen av Dohertyforsterk-
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eren. På grunn av dårlig tid var det ikke muligheter for å lage noen flere kort for å kunne
stabilisere disse forsterkerne. Et forslag til videre arbeider er og lage et nytt kort med
nytt biaseringsnettverk og stabiliseringsnettverk.

Diplomoppgaven våren 2007 har vært et meget spennende, lærerik og tidkrevende
oppgave. For nestemann som prøver seg på å designe en Dohertyforsterker er det vik-
tig å finne en ikkelineær transistormodell som stemmer godt overens med virkeligheten
før det bestemmes hvilken transistor som skal brukes i designet. Dette sparer mye tid.
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