Universidad Catdlica

San Pablo

FACULTAD DE INGENIERIA Y COMPUTACION

PROGRAMA PROFESIONAL DE INGENIERIA DE TELECOMUNICACIONES

PROYECTO DE TESIS

Nueva ecuacion para la no linealidad Ids en
modelos eléctricos de transistores de microondas
MESFET

Autor: Anthony Urquizo Enriquez
Bachiller en Ingenieria de Telecomunicaciones

Orientador: Guillermo Rafael Valdivia
Dr. en Ingenieria de Telecomunicaciones

Arequipa, junio de 2017



PROGRAMA PROFESIONAL DE INGENIERIA DE
TELECOMUNICACIONES

Nueva ecuacion para la no linealidad Ids en modelos

eléctricos de transistores de microondas MESFET

Junio, 2017






“No hay algo que conozcamos que no provenga de la percepcion de los
sentidos, de la comprension del alma y del entendimiento de la mente.”

Aristoteles






Indice general

Abstract
Resumen

1. Introduccion

1.1. Motivacién y Contexto . . . . . . . . ... ... ... ..
1.2. Planteamiento del problema . . . . . .. ... ... ...
1.3. Objetivos . . . . . . ..
1.3.1. Objetivo general . . . . .. ... ... ... ...
1.3.2. Objetivos especificos . . . . .. ... ... ....
1.4. Metodologia . . . . . .. ... .. L
1.5. Consideraciones Complementarias . . . ... ... ...
1.5.1. Recursos y Materiales . . . . ... ... .....
1.5.2. Cronograma de Trabajo . . .. ... ... ....
2. Marco Teérico
2.1. Comunicaciones Inaldmbricas . . . . . . .. .. .. ...
2.2. Sistemas de Telecomunicaciones estandarizados . . . . .
2.2.1. GSM - Sistema Global para Comunicaciones Méviles (2G) . .
2.2.2. WCDMA/UMTS (3G) . . . . v v v v it
223, LTE (4G) . . . . ...
2.2.4. Sistemas de Comunicacién Inaldmbrica 5G . . .
2.3. Comparacién de modelos a nivel de sistema y circuital .
2.4. Amplificador de Potencia (AP) . . ... ... ... ...
2.5. Transistores de Efecto de Campo (FET) . . . .. .. ..
2.5.1. MOSFET ... ... .. ... ... ........
2.5.2. MESFET . ... ... ... ... .........
2.53. HEMT . . . ... ... ... ... .. ...,
2.6. jQuéesunmodelo? . . ... .. ...

2.6.1. Modelo Comportamental . . ... ... .....
2.6.2. Modelado Fisico . . ... ... ... .......
2.6.3. Modelo eléctrico . . ... ... ... ... ....
2.7. Medidas Pulsadas . . . . . . ... ... ... .......
2.8. Linealidad y no linealidad . . . . .. .. .. ... ....
2.8.1. Linealidad . . . . . ... ... ... ........
2.8.2. Panorama del fenémeno de la distorsiéon no lineal

© © © o 0o 0w o 0o I ~N (&}

[ I I R e el e e e e e e e e e i
U R WO O© 0000 10 O U i W W W = -



Indice general

Indice general

2.9.

Efecto Memoria . . . . . .. ... oo oo
2.9.1. Efectos memoria a corto plazo (STM) . . .. ... ... ...
2.9.2. Efectos de memoria a largo plazo (LTM) . . . . .. ... ...

3. Estado del Arte

3.1.

3.2.

3.3.

3.4.

Modelado empirico de las no linealidades . . . . . . ... .. ... ..
3.1.1. Modelado de la no-linealidad Ids . . . . . . ... .. ... ..
Dispersién en frecuencia de conductancia de salida y ruido en bajas
frecuencias de transistores HEMT’s y MESFET’s . . . . . . .. ...
3.2.1. Discusiones . . . . . . . . ...
Modelado de la dependencia del punto de operaciéon no lineal de las
caracteristicas de Ids a partir de medidas pulsadas en transistores
MESFET . . . . . . e
3.3.1. Discusiones . . . . . . . ...
ComentarioS . . . . . . . . . . e

4. Propuesta de Solucion

4.1.
4.2.
4.3.

4.4.
4.5.
4.6.

Principales variables del modelo . . . . . . . . ... ... ...
Modelo no lineal de la Corriente Ids . . . . . . .. . ... ... ...
Modelo no lineal de Corriente Drain-Source con la ecuacién propuesta.
4.3.1. Extraccién de caracteristicas en DC y Ecuaciéon de Cobra . .
Extracciéon de Caracteristicas Pulsadas . . . . . . . .. ... ... ..
Aproximacion a la Ecuaciéon de Voltajes efectivos . . . . . .. .. ..
Diagramas del proceso . . . . . . . .. ...

5. Resultados y comparaciones

5.1. Transconductancia y Conductancia de Salida . . . . ... ... ...
51.1. EnDC. . . . . . ... e
5.1.2. Enpulsadas . . . . . ... . oo
5.2. Dispersion en frecuencia . . . . . .. ..o Lo
5.2.1. Dispersién de la conductancia de Salida . . . . . .. ... ..
5.2.2. Dispersién de la transconductancia . . . . ... ... ... ..
5.3. Ventajas Cualitativas de modelo . . . . . . . ... ... ... ....
6. Conclusiones y trabajos futuros
6.1. Conclusiones . . . . . . . . . . . . . e
6.2. Futuras lineas de investigaciéon . . . . . . . .. .. .o L.
Glosario
Reconocimientos
A. Anexo
Al Test Fixture . . . . . . . . . . . . . e

II

61
61
62
62
63
64
65
66

69
69
69

71

73

75



Indice general

A2, fminsearch . . . . . . . .. 75
A.2.1. Descripcion . . . . . ... 76

A.3. Ecuacion Ids de voltajes efectivos con Cobra . . . . . . . ... .. .. 76

A .4. Ecuaciones de conductancia de salida y transconductancia . . . . . . 77
A41. EnDC. ... .. . 77

A42 Envpulsada .. ... .. ... 7
Bibliography 79

II1






Indice de figuras

1.1.

2.1.

2.2.
2.3.
2.4.

2.5.

2.6.

2.7.

2.8.
2.9.

2.10.

2.11

3.1.

3.2.
3.3.

3.4.
3.5.

4.1.
4.2.

Diagrama de tiempo de actividades para proyecto de tesis. . . . . . . 9

(a) Comparacién de los anchos de banda en las distintas tecnologias.
(b) Comparacién de la tasa de transmisién en las distintas tecnologias.

La tasa de transmision esta en la escala logaritmica. . . . . ... .. 12
Piramide de niveles de trabajo en las comunicaciones méviles. . . . . 15
Seccién tipica de un transistor MESFET [dIM96]. . . . . . .. .. .. 17
Sistema con senales de entrada y salida indicadas, incluyendo pertur-

baciones. . . . . . . L 18

Representacion del circuito equivalente de pequena senal de un FET. 19
Seccién transversal esquematico de un FET GaAs de microondas con
componentes extrinsecos que muestran el origen fisico del circuito

equivalente. Fuente: RHACMSAVPO09]. . . ... ... ... ... ... 20
Modelo clasico de Vendelin-Drambrine de un transistor MESFET /HEMT
[dIM96]. . . . o 21
Modelo no lineal utilizado en el modelado de HEMT. . . . . . . . .. 23
Balance de energia en un amplificador electrénico usado para provar

que todos los dispositivos activos son inherentemente no lineales. . . 26
Espectro de la senal de respuesta a una excitacion con dos tonos de
frecuencia wl y w2. . .. ..o 29

. Representacién de una senal actual y(t) que depende de valores pa-

sados de la senal u(t) hasta un tiempo t,, [Wooldal. . ... ... .. 31

Dependencia en frecuencia de la salida de una pequena sefial Drain-
Source para un conjunto de 13 MESFETs polarizados en el régimen
de saturacién con Vgs = 3V y Vyo = OV .Fuente [RHJ89] . . .. ... 36
Transconductancia en funcién al voltaje Gate-Source. FuenteRHJ89] 37
Dependencia en frecuencia de la salida de una pequeifia sefial Drain-
Source para un conjunto de 10 HEMTs polarizados en el régimen de
saturacion con Vg = 2V y Vyo = OV. Fuente [RHJ89]. . . . . . . .. 38
Transconductancia en funcién al voltaje Gate-Source. Fuente: [RHJ89] 39
Circuito MESFET equivalente con dos corrientes que modelan Ids.

Fuente [TF] . . . . . . .. 40
Redes RC al ingreso en Gate y Drain. Fuente [RVBB06]. . . . . . . . 42
Representacién grafica del pulso estrecho que se envia sobre el voltaje

DC. e e e 44



Indice de figuras

Indice de figuras

4.3.
4.4.

4.5.

4.6.

4.7.

4.8.
4.9.

4.10.

4.11.

4.12.
4.13.

4.14.

4.15.

4.16.
4.17.

0.1
5.2.
9.3.
5.4.
9.5.

Al

Datos medidos del transistor GaN cuando se envia pulsos de 5us.

Ajuste a fichero de medidas pulsadas con un ancho de pulso de bus
de un transistor GaN. . . . . .. . ... oL
Ajuste a fichero de medidas pulsadas con un ancho de pulso de 30us
de un transistor GaN. . . . . .. ... oo 0oL
Ecuacién de Cobra ajustada a fichero de medidas DC de un transistor
GaAs (e =2,7259). . . . . ..
Diagrama de flujo de extraccién de caracteristicas DC. . . . . . . ..
Puntos externos para inicio de calculo de caracteristicas pulsadas. . .
Corrientes Ids Medidas (diamantes) y modeladas (cuadrados) obteni-
dos para NE76038 con la técnica propuesta. Ancho de pulso de 0.2usec
y un duty cycle: 0.02% a)Vgspc = 0V, Vdspe = 0,5V (e = 9,1426);
b)Vgspc = =1V, Vdspc = 0,5V (e = 6,1779); ¢)Vgspc = 0V,
Vdspe = 3V (e = 1,6578); d)Vgspe = —1V, Vdspc = 3V (e =
A,8250). . o
Medidas pulsadas de fichero Vgs = —0,2, Vds = 3V ajustado con
ecuacién de voltajes efectivos (e =4,8250). . . . . . . ... ... ...
Corriente Id obtenido con la ecuacion de voltajes efectivos cuando
Vgpul =Vgiy Vdpul =Vdi (e =2,7259). . . . . .. ... ... ...
Diagrama de flujo de extraccién de caracteristicas pulsadas. . . . . .
Variacién de una curva DC y pulsada, intersectadas en el punto de
OPETaCiON. . . . . . . . oL
Cuadrados: Curva ajustada con un polinomio cuadrado. Circulos:
Curva ajustada con un polinomio ciibico. Linea: Curva de datos me-
didos. . . . . . e
Diagrama general del proceso de obtencién de la nueva ecuaciéon. . .
Diagrama de flujo de la extracciéon de caracteristicas estaticas. . . . .
Diagrama de flujo de la extraccion de caracteristicas dindmicas. . . .

Transconductancia de medidas DC. . . . . . ... ... ... .....
Conductanciade salida de medidas DC.. . . . ... .. ... ... ..
Transconductancia de medidas pulsadas. . . . . . ... ... ... ..
Conductancia de Salida de medidas pulsadas. . . . .. ... ... ..
Zonas de evaluacién de ¢, v Gas. -+« v« v o oo oo oo

Test Fixture Diva 256 de Accent Optical Technologies . . . . . . ..

45

46

47

49

20
51

52

93

o4
95

o6

o7
o8
29
60



Abstract

In this thesis, a new technique to modeling the dynamic behavior of microwave de-
vices based on pulsed measurements, is presented. Both static (DC) and dynamic
(pulsed) I/V characteristics are modeled using one equation together with a con-
ventional nonlinear static current model. The technique can model one of the most
critical phenomena in telecommunications which is the frequency dispersion effects
that is related to memory effects. The methodology in this work can be applied
to other current models and implemented into a new large-signal circuit as a single
current source, capable of accurately predicting DC and pulsed performance of field
effect transistors (FET).






Resumen

Las telecomunicaciones se enfocan en garantizar una transmisiéon y recepcién de
seniales a través de distintos medios. Los métodos para garantizar una comunicacion
proponen trabajar con constelaciones densas, de distintas amplitudes y fases; donde
alguna pequena distorsién podria dificultar la discriminacién y obtener fallas en la
comunicacién. Hoy mas que nunca las distorsiones preocupan en sus distintas etapas
a pesar de que existen métodos y técnicas para poder reducirlas.

Por otro lado la cantidad de energia que se utiliza en las estaciones base es tan alta
que encarecen los costos operacionales sin que signifique obtener mejor comunicacion.
El porcentaje de eficiencia de los amplificadores de potencia tienen menos del 50%
que anadidos con la energia que se utiliza dentro de una estaciéon base, hacen que
este valor descienda aun mas.

La necesidad de mejorar este escenario puede recibir un gran aporte con el estudio
y modelado de fenémenos relacionados con los amplificadores de potencia. La tec-
nologia apunta a reducir el consumo de energia y para que las telecomunicaciones lo
puedan hacer, se necesita de mejores técnicas de modelado; que es lo que se propone
en esta tesis.

El nuevo modelo propone un método a través del cual el flujo de corriente dinamica,
derivadas de los fen6menos tipicos de dispersién, se pueden modelar en circuitos
equivalentes. Las corrientes estaticas y pulsadas se caracterizan utilizando una nueva
ecuacion y posteriormente implementados en una topologia de circuito a gran senal
con una unica fuente de corriente. La nueva técnica de modelado se basa en un mod-
elo DC convencional bien establecido y sobre ese se introduce la nueva ecuacién. En
este trabajo extendemos el rango de validez de la operacién a gran senal, incluyendo
prediccion precisa de la transconductancia y conductancia de salida en DC y RF.






1. Introduccion

El desarrollo de nuevas generaciones de telefonfa mévil ha redefinido nuestra per-
cepcién de la comunicacién de voz y datos. Este avance responde a demandas tec-
nolégicas y de mercado por lo que adoptan tendencias de incrementar la tasa de
transmisién de datos y el ancho de banda. La evolucién de la telefonia moévil ha
pasado de simples llamadas de voz a compartir gran cantidad de informacién en
videos, imagen y alto contenido multimedia como videollamadas. Es exactamente
esta demanda la que estimula a tener cada vez antenas con respuesta al incremento
del ancho de banda y amplificadores de potencia eficientes y estables.

En una estacion base el transmisor cumple la funcién de amplificar la senial para que
llegue hasta el receptor. El proceso requiere de un cuidadoso entendimiento de este
dispositivo de microondas.

Hoy para migrar a nuevas generaciones de telefonia mévil se realizan adaptaciones
externas en el amplificador de potencia debido a que no se conoce con precision el
comportamiento del transistor.

Sin embargo al tener modelos que predigan el comportamiento de un transistor,
facilitara las migraciones a nuevas generaciones de telefonia movil ademas de reducir
costos antes de una implementacion.

Los modelos de transistores que permiten predecir su comportamiento no son preci-
sos, lo que genera inconvenientes para los disenadores de amplificadores. Es compli-
cado llegar a un modelo que explique todo el sentido fisico, eléctrico y matematico
debido al alto coste computacional y la densidad de las variables. Por eso es que en
este trabajo se plantea obtener una nueva ecuaciéon de corriente drenador-surtidor
para un modelo eléctrico.

1.1. Motivacion y Contexto

Las comunicaciones de telefonia celular estan creciendo rdpidamente. El incremento
de usuarios y trafico, demanda desarrollar nuevas generaciones de telefonia mévil.
La tendencia de las dltimas generaciones (3G, 4G y 5G) cuentan con dos caracteris-
ticas importantes: mayor velocidad de transmisién de datos y ancho de banda. Bajo
esta perspectiva del avance tecnoldgico nos enfocamos en el transistor, corazén del
amplificador de potencia, quien tiene el trabajo de enviar la senal al receptor con
adecuados niveles de potencia.



Capitulo 1 Introduccién

El modelado del transistor es la esencia de este trabajo que nos permitird comprender
el comportamiento de este y como consecuencia, dar aportes al desarrollo tecnolégico
de nuevas generaciones de telefonia celular.

El trabajo fue expuesto en el “International Microwave and Optoelectronics Con-
ference” IMOC 2015 organizado por la sociedad brasilera de 6ptica y microondas,
el 4 de Noviembre. Se encuentra publicado en la libreria de la IEEE, IEEE Xplore
Digital Library.

1.2. Planteamiento del problema

Deficiencia de las ecuaciones no lineales del transistor de microondas usadas en
modelos convencionales, en cuanto a su capacidad de predecir el comportamiento
del transistor en condiciones de DC y RF con exactitud considerando los efectos de
dispersién frecuencial, distorsién y memoria.

1.3. Objetivos

1.3.1. Objetivo general

Disefiar una nueva ecuaciéon no lineal de transistores de microondas, capaz de im-
plementarse en simuladores comerciales ADS AWR, que permitan predecir el com-
portamiento de transistores de microondas tanto en alta como en baja frecuencia
considerando efectos de distorsion y memoria.

1.3.2. Objetivos especificos

1. Analizar articulos de investigacion con diferentes propuestas de ecuaciones no
lineales de transistores de microondas actualmente usados en herramientas
CAD para ver su evolucion, ventajas y desventajas de cada uno.

2. Proponer una ecuaciéon que permita ajustar simulaciones a datos experimen-
tales obtenidos a través de medidas pulsadas en transistores de microondas
comerciales, tanto de baja como de alta potencia.

1.4. Metodologia

El presente trabajo se inicia con la investigacién de trabajos previos en nuevas ecua-
ciones de corrientes de modelos eléctricos para después plantear un desarrollo de
una nueva ecuacion que prediga el comportamiento del transistor de forma eficiente.
Para comprobar la prediccién del modelo, tenemos que contrastar la simulacién con



1.5 Consideraciones Complementarias

las medidas reales de un transistor para ver cuan bien lo modela. Este proceso de
medir un transistor se puede realizar con ayuda de un instrumento llamada Dynamic
1V Analyzer, junto con un Test-Fixture ver el Seccién A.1. La universidad no cuenta
con este equipo.

1.5. Consideraciones Complementarias

1.5.1. Recursos y Materiales

Los recursos y materiales que se necesitan para este trabajo son programas que
nos proporcionen herramientas de modelado. Principalmente se usara Matlab. Fue-
ra de la simulacién se necesita un Dynamic IV Analyzer para medir dispositivos
semiconductores con medidas pulsadas, este equipo tiene un costo de 5000 ddla-
res americanos. El programa profesional no tiene que comprarlo ya que se pueden
solicitar archivos de medidas de transistores a contactos de otras universidades.

1.5.2. Cronograma de Trabajo

Para continuar con el trabajo se desarrollaran 9 actividades detalladas en un crono-
grama de tiempo:

=

]
|
|

Actividad

: —

: ——

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18
Semana

Figura 1.1.: Diagrama de tiempo de actividades para proyecto de tesis.
= Actividad 1: Extraer caracteristicas de ecuaciones ya existentes que ajustan

medidas en DC.

= Actividad 2: Extraer caracteristicas de ecuaciones ya existentes que ajustan a
medidas Pulsadas.
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= Actividad 3: Nueva ecuacién que ajuste medidas en DC.

= Actividad 4: Nueva ecuacién que ajusta medidas Pulsadas.
s Actividad 5: Nueva ecuacién que ajusta medidas en RF.

= Actividad 6: Validar nueva ecuacién en DC.

= Actividad 7: Validar nueva ecuacién en Pulsadas.

= Actividad 8: Validar nueva ecuacién en RF.

= Actividad 9: Validacién, comparacién y consolidacién de nueva ecuacion.

Organizacion del Presente Documento

En el capitulo 2, se expone todo los puntos necesarios desde lo general hasta lo
especifico para entender el trabajo, se empieza con un enfoque a las tecnologias
existentes, hasta llegar a exponer sobre transistores y el modelado en transistores.
Ademas se ubica el nivel de la investigacion y el impacto de realizar trabajos a nivel
de modelado de transistores para mejorar las deficiencias de los amplificadores de
potencia. Este capitulo recopila la informacién de libros universitarios actualizados.
De modo que lo expuesto es de conocimiento publico.

En el capitulo 3, se recopila aquella informacién que es parte de publicaciones y no
se encuentra de modo regular en los libros universitarios, aqui se expone informacion
que no es de dominio publico. Se empieza nombrando las ecuaciones que se tienen
en la actualidad, se las clasifica segin sus deficiencias y los problemas que afrontan.
Luego se explica dos articulos que sustentan que el trabajo que se propone tiene
campo de investigacion y desarrollo. Ademads estos sustentan que crear una nueva
ecuacién es uno de los caminos para obtener mejores modelos.

En el capitulo 4, se expone como se realizo el trabajo. Con ayuda de graficas, cuadros
y datos tedricos, se acerca al lector a que pueda entender la aproximacion del autor
sobre el trabajo realizado.

En el capitulo 5, se muestran los resultados obtenidos a partir de lo explicado en
el capitulo 4. En este capitulo se contrasta la informacién obtenida y se extraen
conclusiones del trabajo.

En el capitulo 6, se plasman las conclusiones.

10



2. Marco Teorico

En el presente capitulo se define el impacto del modelado en los sistemas de comu-
nicaciones. Se hace una aproximacion de lo general a lo especifico, hasta llegar al
transistor que es el principal dispositivo sobre el que se basa esta tesis. Por ultimo
en las dos secciones finales se describen los problemas que deseamos desarrollar.

2.1. Comunicaciones Inalambricas

La industria de la telefonia celular, en sus cuatro décadas de existencia, ha hecho
esfuerzos en la busqueda de obtener mayores tasas de transmisién de datos y con
esto mayor ancho de banda. En 1986 con el inicio de las pruebas de 2G se llegaba
a una tasa de transmisién de datos de 20Kbit/s en sub-bandas de 200 KHz. Luego
con la aparicién de 3G la tasa de velocidad de datos alcanzo los 2 Mbit/s en canales
de 5 MHz. Recientemente con la apariciéon de la cuarta generacion LTE, se puede
alcanzar una tasa de 100 Mbit/s y 50 Mbit/s en los canales de bajada y subida res-
pectivamente, con un ancho de banda de 20 MHz [Mollla]. Este avance tecnolégico
sin duda responde a la demanda de los usuarios y el incremento de trafico en escala
global. El incremento de ancho de banda y velocidad de transmisién tiene un gran
impacto en el disefio de transistores de microondas, en el sentido que se requiere que
trabajen con la misma ganancia, eficiencia y linealidad en anchos de bandas cada
vez mayores; reto que aborda este trabajo.

El desarrollo de nuevas tecnologias de telefonia mévil enfrenta distintos problemas,
en este trabajo nos enfocaremos en la distorsién y los efectos memoria del transistor.

2.2. Sistemas de Telecomunicaciones estandarizados

La principal razén del éxito de los sistemas de telecomunicaciones es el desarrollo de
estandares ampliamente aceptados. Esto asegura que el mismo tipo de equipos pueda
ser usado al rededor del mundo, en distintos operadores de telecomunicaciones e
interoperando en una misma area comin. Es necesario mencionar que los documentos
de los estandares no son de libre acceso al publico, solo para los expertos en el
estandar.

11
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]
[%a]
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Figura 2.1.: (a) Comparacién de los anchos de banda en las distintas tecnologias.
(b) Comparacion de la tasa de transmision en las distintas tecnologias. La tasa de
transmision estd en la escala logaritmica.
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2.2 Sistemas de Telecomunicaciones estandarizados

2.2.1. GSM - Sistema Global para Comunicaciones Méviles (2G)

El GSM es por mucho la red mas exitosa a nivel mundial en comunicaciones méviles.
Se empezd a desarrollar en 1982. Existe tres versiones de GSM, cada una con dife-
rentes frecuencias de portadora. El primer sistema de GSM us6 frecuencias cerca a
900 MHz. GSM1800, que es conocido como sistema de telefonia digital a 1800 MHz,
surgié como la segunda version a raiz del aumento de subscriptores. Esta frecuencia
cerca a los 1800 MHz posee un ancho de banda tres veces mayor a la de 900 MHz
y se redujo la potencia de transmision de los equipos moéviles. La tercera version es
conocida como GSM 1900 o PCS-1900 (Personal Communication System) operan
en la frecuencia de 1900 MHz y es ampliamente usada en los Estados Unidos de
América [Mollla).

GSM es conocido como “open standard”, esto significa que solo estan especificadas
las interfaces, no la implementacién. Asi se asegura que todos los productos de
distintas compaiias sean compatibles. Por otro lado GSM utiliza una combinacion
de FDMA/TDMA adicionalmente con FDD (Frequency Domain Duplexing). En la
primera versiéon de GSM, las frecuencias de 890 a 915 MHz y de 935 a 960 MHz
estaban disponibles para el enlace de subida (del terminal a la estacién base) y el
enlace de bajada (de la estacion base al terminal) respectivamente. El espaciado de
frecuencia entre los canales de subida y bajada era de 45 MHz. Para GSM1800 los
rangos eran 1710 - 1785 MHz para el canal de subida y 1805 - 1880 MHz para el
canal de bajada. Ambas bandas de los canales estdn particionadas en sub-bandas
de 200KHz con una tasa de transmisién de 271 kbits/s, compartida por 8 usuarios
[Mollla].

2.2.2. WCDMA/UMTS (3G)

La motivacién para la creacién de un nuevo estandar fue la utilizacion mas eficiente
del espectro radioeléctrico, mayores tasas de transmisién de datos hasta 2Mbit/s
y un ancho de banda de 5 MHz que pueda proporcionar soporte a aplicaciones
multimedia.

Sin duda 3G es conocido por el gran incremento de la velocidad de transmision de
datos en comparaciéon con su antecesor. La velocidad de datos maxima y la velocidad
mas alta admitida de un usuario son diferentes para cada tipo de celda. En una
macrocelda se puede soportar 144 kbit/s a una velocidad maxima de 500 km/h. En
una microcelda, 384 kbit/s a una velocidad méxima de 120 km/h. En una picocelda
la velocidad maxima del usuario es de 10 km/h y una velocidad de datos maxima
de 2 Mbit/s [Moll1b].

2.2.3. LTE (4G)

El desarrollo de LTE se dio en paralelo con el mejoramiento de WCDMA. Dentro
de las especificaciones para la cuarta generacién resalta la tasa de transmisién de
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300 Mbit/s en el enlace de bajada (Downlink) y el uso de antenas MIMO (Multiple
entrada-multiple salida) para incrementar la eficiencia espectral. Se conoce ademaés
que LTE-Advanced busca proveer una tasa de transmisién de 1 Gbit/s [Molllc].

LTE esta optimizado para velocidades bajas del usuario (0-15 km/h), debido a que
la mayor transmision de datos se baso sobre terminales némades, esto significa que el
terminal puede cambiar de posicidon pero mientras estd en uso no varia su posicién.
Una pequena degradacion del rendimiento se percibe en velocidades de 120 km/h,
aunque soporta aplicaciones hasta un méximo de 500 km/h [Molllc].

2.2.4. Sistemas de Comunicacion Inalambrica 5G

Debido al continuo incremento dramatico en el nimero de usuarios que acceden a
la red cada ano, 5G en comparacién con la red 4G tendra 1000 veces mas capacidad
en el sistema, 10 veces la eficiencia espectral y de energia; una transmisién de 10
Gb/s para una movilidad baja y de 1 Gb/s para alta movilidad. Por otro lado estara
optimizado para el uso en trenes de alta velocidad gracias a que la banda es alrededor
de 60 Ghz con un ancho de banda de 4 Ghz lo que indica que las ondas milimétricas
son el principal cambio en comparacién con sus antecesores [Blel3]. Se espera que
la estandarizacién esté finalizada para el 2020.

2.3. Comparaciéon de modelos a nivel de sistema y circuital

En el desarrollo de las tecnologias de comunicaciones han existido 2 niveles de in-
vestigacién, el nivel de sistema y el circuital. El nivel de sistema o “System Level”
es aquel que la aproximacion al enfoque del avance tecnoldgico es de tipo “black
box”, es decir un sistema con una salida que depende de los valores de la entrada y
de los mismos en tiempos pasados. A este nivel trabajan ingenieros informaticos y
licenciados en ciencias de la computacién.

El desarrollo es enteramente matemaético y sujeto a condiciones de niveles inferio-
res. Por lo general la aproximacién al problema esta sujeto a condiciones de no
variabilidad internas del sistema y sefiales de entrada.

Si bien es cierto puede ser considerado un nivel superficial, es en este donde se ha
dado aportes importantes como el Digital Pre-Distorsion (DPD) y la integracién de
soluciones en bloques como los componentes dentro de una estacién base.

Por otro lado, el nivel circuital o “circuit level” es el nivel en el que se realiza este
trabajo, la aproximacion del enfoque al avance tecnoldgico es en el entendimiento
de los componentes eléctricos con sentido fisico. Esto se puede realizar con la ayuda
del modelado eléctrico, sobre los que detallaremos en la Subseccion 2.6.3. En este
nivel trabajan ingenieros de telecomunicaciones, electrénicos e ingenieros encargados
de la integracion de circuitos de radiofrecuencia (RFIC). El desarrollo a este nivel

14



2.4 Amplificador de Potencia (AP)

Fundicién
de RFIC

Disefiadores de
APs

Integradores de
Tecnologia (Erricson,
Motorola)

Operadores (Movistar, Claro)

Usuario Final

Figura 2.2.: Pirdmide de niveles de trabajo en las comunicaciones moviles.

es la base del sustento para el nivel de sistema. Por lo general la aproximacién al
problema esté sujeto a establecer la mejor relacién con la fisica del dispositivo. Aqui
trabajan empresas como Freescale, NXP. Un avance en este nivel genera un aporte
en cadena hasta el usuario final. Esto lo podemos apreciar en la figura 2.2.

En la parte inferior de la pirdmide esté el usuario final como gran beneficiario de to-
dos los avances anteriores. Podriamos dividir la pirdmide en nivel de sistema para: los
operadores, integradores de tecnologia y disefiadores de amplificadores de potencia.
El nivel circuital, raiz de avance tecnologico, para los disenadores de amplificadores
de potencia y la fundiciéon de RFIC.

Existe diferencias entre ambos niveles de trabajo. Como consecuencia natural este
trabajo brindard una mejor comunicacion entre ambos niveles.

2.4. Amplificador de Potencia (AP)

El amplificador de potencia (AP) es un componente no lineal indispensable en los
sistemas de comunicaciones. Los APs de RF (Radiofrecuencia) son parte de la trans-
misién de la senal modulada que llega hasta el receptor con una potencia adecuada
dentro de los niveles de deteccion. Idealmente esto se deberia realizar sin anadir
ninguna distorsiéon y con la menor cantidad de consumo de energia posible; pero la
linealidad y eficiencia son dos especificaciones que se deben manejar. Se conoce que
la no linealidad causa un ensanchamiento del espectro, esto perjudica las comuni-
caciones ya que genera interferencia en los canales adyacentes, causa distorsion en
banda y por ultimo degrada la tasa de error de bit (BER). Por otro lado, el AP de
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RF tiene probablemente la mayor demanda de corriente que cualquier otro compo-
nente en una estacién base o equipo movil, de modo que, un uso eficiente de esta
corriente para la amplificacién es esencial; como consecuencia se minimiza los costos
de operacién y maximiza la vida 1til de la bateria.

Es necesario resaltar que la esencia de un amplificador de potencia es el transistor.
El entendimiento del comportamiento del transistor llevara a poder obtener mejores
modelos que puedan predecir el funcionamiento de los amplificadores para luego
asociarlos a la reduccién de los problemas de distorsion y efecto memoria.

2.5. Transistores de Efecto de Campo (FET)

El transistor es un semiconductor de tres capas compuesto de dos capas de material
tipo n (concentracién de electrones de carga negativa) y una de tipo p (concentracién
de huecos de carga positiva) o viceversa. Los terminales se identifican con las letras
mayusculas D para drenaje, S para surtidor y G para compuerta, pero en el lenguaje
académico se opta por manejar los nombres de los terminales en inglés: Drain, Source
y Gate, para Drenador, Surtidor y Compuerta respectivamente, ademéas durante el
trabajo se utilizara ambos términos de forma indistinta para un mejor manejo de
las ideas que se expongan como lo hace la bibliografia. [Cas09]. En esta tesis nos
enfocaremos exclusivamente en transistores FET.

Los FET actualmente juegan un papel importante en circuitos mezcladores de mi-
croondas y radiofrecuencia. También la tecnologia monolitica ha incrementado la
importancia de estos dispositivos. Un transistor FET es unipolar, es decir que el
flujo de la corriente es transportado por los portadores mayoritarios. Ademas es
controlado por voltaje en sus terminales y tiene otras caracteristicas que lo diferen-
cia de un transistor bipolar, tales como:

= Mayor resistencia de entrada, en el orden de los megaohmios.

= Bajo ruido.

= Posee mayor eficiencia en comparacion a los transistores bipolar.

= Puede tener una ganancia de voltaje en conjunto con la ganancia de corriente.

Bésicamente existen tres tipos de dispositivos de efecto de campo que mencionaremos
a continuacién.

2.5.1. MOSFET

Un dispositivo MOSFET (Metal Oxido Semiconductor FET) estd desarrollado en
tecnologia de silicio (Si). En su regién activa en modo de enriquecimiento, la capa-
citancia de entrada y la transconductancia es casi independiente del voltaje de la
compuerta y la capacitancia de salida es independiente del voltaje drenador. Este
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Conitacto Union Contacto
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Figura 2.3.: Seccién tipica de un transistor MESFET [dIM96].

puede proveer una potencia de amplificacion muy lineal. Su gran aplicaciéon actual
estd en comunicaciones méviles y sus bandas de funcionamiento llega hasta algunos
GHz [Lla06].

2.5.2. MESFET

Un dispositivo MESFET esta desarrollado en tecnologia de silicio y de arseniuro de
Galio (AsGa). Con la tecnologia de Si se puede llegar hasta algunos GHz, mientras
con la tecnologia de AsGa puede llegar hasta bandas milimétricas. Al igual que los
dispositivos MOSFET son muy empleados en circuitos integrados para microondas
de alta potencia, bajo ruido y amplificadores de banda ancha, principalmente hasta
la banda Ku. Poseen una alta movilidad de electrones, un campo eléctrico de alta in-
tensidad y alta velocidad de deriva en saturacién en comparacion con los dispositivos
de silicio, lo que proporciona una gran potencia de salida [L1a06].

2.5.3. HEMT

Un dispositivo HEMT (High Electron Mobility Transistor) estd desarrollado de tec-
nologia AsGa - AlGaAs, es muy usado para aplicaciones de bajo ruido y alta ganancia
a frecuencias superiores a 70 GHz, se usa generalmente en frecuencias de operacion
muy altas. La velocidad de conmutacién de un HEMT es aproximadamente tres
veces mas rapida que los MESFET de AsGa. El retardo en el tiempo de conmuta-
cién de un HEMT es menor de 10 picosegundos, con una disipacion de 100 pW. El
HEMT es un transistor prometedor, gracias a su alta escala de integracién pueden
ser usados en super computadoras de alta velocidad [L1a06].
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Perturbacion
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Perturbacion
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Figura 2.4.: Sistema con senales de entrada y salida indicadas, incluyendo pertur-
baciones.

2.6. ;Qué es un modelo?

Para entender el significado de un modelo es conveniente hacer una diferencia entre
algunos términos. Los datos son los {tems de informacién con los que se construira
un modelo y son obtenidos de una serie de medidas que aportaran un conjunto de
variables dependientes e independientes, por ejemplo, voltajes de entrada y corrientes
de salida. Un modelo es la relacion entre la dependencia e independencia de los datos;
v modelado son los procedimientos que se siguen para asegurar que el modelo describe
esta relacién con algin nivel especifico de precision. Por ltimo, un simulador es
usualmente un programa que resuelve un conjunto de ecuaciones usando informacion
dependiente proporcionado por un modelo.

Un modelo describe la relaciéon entre sus senales de entradas y salidas, o los valores
dependientes e independientes de la senal. En la figura 2.4 se representa la descrip-
cién abstracta de un modelo. El sistema puede representar a un transistor o un
amplificador de potencia. Existen senales perturbadoras que pueden ser por ejemplo
ruido o interferencia de canales adyacentes. Estas perturbaciones pueden ser men-
surables, es decir que se puede estimar el efecto en la salida incluso en ausencia de
la senal de entrada. Las perturbaciones inmensurables pueden solo ser observadas a
través de su influencia sobre la senal de salida.

Un modelo es una representacion de un objeto o fenémeno fisico a través de diversas
técnicas (fisicas, eléctricas o matemaéticas) con el fin de reproducir su comportamien-
to en diversas condiciones y hacer simulaciones asistidas por computador (CAD),
antes de su implementacién en un circuito real. Su ventaja radica en que permi-
te ahorrar tiempo y dinero antes de la implementacién gracias a su capacidad de
prediccién.

2.6.1. Modelo Comportamental

Un modelo Comportamental es un modelo simple que describe esencialmente la re-
lacién de entrada y salida. Solo incluye las caracteristicas que se usen para una
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Figura 2.5.: Representacion del circuito equivalente de pequenia senal de un FET.

aplicacién. La relacién entrada-salida puede ser enteramente matematica y sin re-
ferencia da un sentido fisico del sistema. El modelo comportamental debe tener la
suficiente precisién en el dominio de interés, pero ademaés debe ser rapido de ejecutar
en los simuladores. En otras palabras, el modelo comportamental, es un trade-off
de la velocidad de simulacién frente a la precisién y caracteristicas en el modelo
[Woo14b].

2.6.2. Modelado Fisico

Un modelado Fisico es aquel que maneja pardmetros propios de la tecnologia de
fabricacion de un transistor. Estd basado en la fisica de la operacion para relacionar
los terminales de voltajes y corrientes. En un modelado fisico se analiza el flujo de
corriente que atraviesa la uniéon p-n de modo que el andlisis de la primera unién
determina el flujo a través de la segunda unién.

2.6.3. Modelo eléctrico

El modelado eléctrico es el que se va a seguir en este trabajo gracias a que su com-
prensién es mas sencilla, proporciona una visién amigable de un circuito equivalente,
posee un menor nimero de variables que un modelo fisico y se puede obtener con
ecuaciones a partir de medidas experimentales sobre un dispositivo (medidas DC y
pulsadas). Un buen ejemplo de este modelado de transistores de microondas es el
circuito equivalente de pequenia senal de un FET.

La Figura 2.5 representa el circuito equivalente en pequeiia sefial de un FET. El valor
de cada componente en el circuito depende del voltaje de polarizacién y la frecuencia
esta descrita por la frecuencia de respuesta del circuito. Un buen modo de validar
el modelo es comparando la frecuencia de respuesta en un simulador con la de los
datos medidos. El circuito es un modelo lineal del FET. El modelo de pequefa
sefial completo para un transistor incluye componentes adicionales que describen
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Figura 2.6.: Seccién transversal esquematico de un FET GaAs de microondas con
componentes extrinsecos que muestran el origen fisico del circuito equivalente.

Fuente:[RHACMSdVP09].

la estructura fisica del componente: la resistencia de metalizacién, la resistencia
de contacto metal-semiconductor, capacitancia de interconduccion, inductancias de
metal y asi sucesivamente. Un esquemético de un transistor FET GaAs indicando
estos elementos extrinsecos se muestra en la Figura 2.6.

Los subindices g, s, d hacen referencia a los terminales ground, source y drain. El
subindice p es de parasitas.

2.6.3.1. Modelo clasico de pequeiia seiial o0 modelo de Vendelin-Dambrine

El modelo de Dambrine clésico, tiene origen fisico en la Figura 2.6, posee un cir-
cuito equivalente que se presenta en la Figura 2.7. Este modelo que detallaremos a
continuacién es la base para disefiadores y modeladores.

Existe una relacién entre la fuente de corriente I,,, la transconductancia g,, y el
tiempo de transito 7 que viene dada por la expresién: I,,, = G,,.V; donde G,,, =
Gm.e %7 Ademés el modelo se compone de 7 elementos intrinsecos (Cys, Ri, Cyaq,
Gm, T, Rasy Cqs) v 8 elementos parasitos (Rs, R4, Rg,Ls,Lg, La; Cpgi ¥ Cpdi )-
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Figura 2.7.: Modelo clasico de Vendelin-Drambrine de un transistor MES-
FET/HEMT [dIM96].

Capacidades intrinsecas C;,Cyq y Cys-

Debido a los cambios de tensién entre Gate y Source se define Cysy Cyq debido al
cambio de tension entre Gate y Drain. La definicién general de capacidad se define
por:

dQ
C= FTa (2.1)
En donde Q es la carga total que interviene en el proceso y V la tensién aplicada,
esta definicién es la maés sencilla que corresponde a los condensadores de planos
paralelos. En un dispositivo MESFET /HEMT existe solo una zona de carga espacial,
aqui estan solapadas las capacidades Gate-Source y Gate-Drain, ambas representan
la capacidad total en Gate. Las capacidades quedan definidas como:

Cys = g%;, Vya = constante (2.2)
9Q,

= —= Vs = 2.3

Cya Wy Vys = constante (2.3)

Donde @), representa la carga en Gate. Dado que Source por lo general estd conectado
a masa se redefine a Cy, como:

on

Cys =
g 8‘/;75

, Vis = constante (2.4)

21



Capitulo 2 Marco Teérico

Este es el modo habitual en el que se define en la literatura. La capacidad total,
suponiendo que Drain y Source estdn cortocircuitado (Cgs = 0) es:

_9Q, _ 0Q,
aVrcls avad

2Q,
OV

Cy , Vgs = constante + , Vis = constante (2.5)

La capacidad Cys hace referencia a la geometria que existe entre los electrodos de
Gate y Source, esta capacidad es independiente del punto de polarizacion.

Transconductancia g,,

La transconductancia es la ganancia intrinseca del FET, representa el cambio incre-
mental de I;, para un cambio dado la tensién de entrada V. Se define como:

o 8Ids

= Wgs, Vyso,vdso = constante (2.6)

Im

La transconductancia posee una dependencia con la geometria del dispositivo, es
directamente proporcional a la anchura del Gate e inversamente proporcional a su
longitud, dicho asi la transconductancia es fundamental a la hora de ajustar el
parametro de dispersién Ss;.

Tiempo de transito 7

La transconductancia es incapaz de responder instantdneamente a la variacién de
tensién en el Gate. Fisicamente es el tiempo que toma redistribuirse la carga después
de una variacién de tensién en el Gate. Debido a esto, al unir la transconductancia
con su tiempo de transito se denota G,,:

Gy = gme 777 (2.7)

2.6.3.2. Modelado a Gran Seiial

Cuando aumenta la amplitud de la sefial de entrada en un transistor, se provoca que
el dispositivo trabaje en un régimen de gran senal, el modelo anterior deja de tener
validez debido a que el comportamiento ahora no es lineal.

En la Figura 2.8 se muestra el modelo no lineal utilizado para un transistor HEMT,
las capacidades Cysy Cyq corresponden a la uniéon Gate-Source y Gate-Drain respec-
tivamente, son componentes no lineales. Ademas la fuente de corriente de la unién
Drain-Source 145(Vys, Vis) que dependen de las tensiones aplicadas a ambos termi-
nales, representa la no-linealidad predominante del dispositivo, es esta corriente de
mayor interés en este trabajo y quien determina la posibilidad de obtener ganancia
de potencia.
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Figura 2.8.: Modelo no lineal utilizado en el modelado de HEMT.

2.7. Medidas Pulsadas

En anos pasados, ha sido muy comtn caracterizar un transistor que trabaja en rangos
de operacién RF usando curvas estaticas IV. Las medidas estaticas IV consisten en
establecer un voltaje continuo en las compuertas gate y drain, para ambos hacer un
barrido en las fuentes de voltajes desde su valor minimo hasta el maximo y en cada
punto de polarizacién tomar la corriente drenador-surtidor.

Este método no es preciso para la caracterizacién en alta frecuencia debido a proce-
sos lentos que afectan los resultados estaticos IV, pero en realidad no desempefian
un papel en el comportamiento RF. En el funcionamiento de alta frecuencia del
dispositivo, los voltajes y los niveles actuales se alteran tan rapido que los procesos
lentos que tienen lugar en el material semiconductor dependen sélo de la tensién de
estado estable; que no es capaces de responder con suficiente rapidez a la senal de
RF fluctuante. Los efectos térmicos y trampa son aquellos que fuertemente discrepan
a la caracterizacion estatica IV [DCWO03].

Debe ser utilizada caracterizaciéon IV que permita que se produzca condiciones tér-
micas y de trampa en la misma manera en que se producen a frecuencias de RF y
microondas. Las caracteristicas pulsadas IV se han convertido recientemente en un
método aceptable de obtener curvas precisas IV en RF.

Las medidas pulsadas se utilizan en la obtenciéon de un modelo a gran senal y so-
bre un punto de polarizacién. Con un equipo de caracterizacion pulsada se pueden
automatizar el sistema de medidas de modo que se puede controlar los pulsos y su
duraciéon. La duraciéon de un pulso debe ser tal que no saque al transistor de su
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punto de polarizacién ni caliente demasiado al dispositivo. La duracién entre pulsos
es necesaria para que el transistor repose en su punto de polarizacién.

Los pulsos van superpuestos sobre una senial de DC, siendo por tanto capaz de obte-
ner las caracteristicas dindmicas a partir de un cierto punto de reposo. Por lo general
la duracién de un pulso varia entre 0,3 pus y 2us. Los tiempos de subida y bajada
no presentan problemas debido a que son controlados por los microprocesadores
internos del equipo de mediciones pulsadas.

2.8. Linealidad y no linealidad

Antes de detallar los efectos de la no linealidad, es importante que brevemente se
introduzca a las propiedades fundamentales de sistemas de los que podriamos esperar
que generen esta forma de distorsiéon (sistemas no lineales). Como su nombre lo
indica, los sistemas no lineales son los que no llevan consigo funciones lineales que
los caracterice. Para hacer la explicacién més sencilla es mejor empezar por definir
sistemas lineales.

2.8.1. Linealidad

Los sistemas lineales son operadores de sefiales, Sy, [.], que obedecen la superposicién.
Esto es que la salida de un sistema a una sefial compuesta por la suma de otras
sefiales mas elementales puede ser dada como la suma de la salida a esas senales
elementales tomadas de forma individual. En términos matemaéticos, esto puede ser
establecido como

y (t) = Sp [z (t)] = k1y1 (t) + kayo (t) (2.8)

si

x (t) = kiyr () + kayz (t)

y1 (t) = S [v1 ()], 92 (1) = Sp [22 (1)] (2.9)

Cualquier sistema que no obedece la superposiciéon es llamado a ser un sistema
no lineal. Establecido de este modo, parece que los sistemas no lineales son una
excepcion, pero en verdad la no linealidad es una regla general. Por ejemplo, se nos
ha ensefiado que el amplificador de bajo ruido localizado en la entrada del receptor
de un enlace inaldmbrico es un sistema lineal en el que su ganancia estd definida por
la potencia entregada a la carga entre la potencia entregada al amplificador:
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P, out
P;

Gp = (2.10)
Puede ser ficilmente demostrado que incluso este sencillo dispositivo activo esta
lejos de ser lineal.

Para esto consideremos el diagrama de la Figura 2.9 donde P;, y P, son sefiales de
potencia que fluyen de la fuente al amplificador, y de este a la carga respectivamente;
Py es la potencia DC que se entrega al amplificador por la fuente de poder; y Pgiss
es el total de la potencia perdida, puede ser disipada en forma de calor o en cualquier
otra senial distinta (por ejemplo componentes armoénicos).

La forma en que se definié la ganancia en 2.9, queda totalmente rechazada y maéas
aun porque viola el principio de conservaciéon de la energia; es asi que la ganancia
queda definida como:

Pout+Pdiss :Rn+Pdc (211)
de esta forma,

Gp = 1+ Lde— Liss (2.12)
P;
Se concluye que, como Py tiene un minimo tedrico de cero y P, estd limitado por
la potencia finita disponible por la fuente, es imposible para el amplificador mantener
una ganancia constante para cualquier gran potencia de entrada. Esto significa que
hay un nivel minimo de potencia de entrada mas alld en donde el amplificador va a
manifestar un comportamiento no lineal.

Es un hecho que la naturaleza estd constantemente demostrando la evidencia de que
la clasificacién de sistemas lineales y no lineales deberia ser mas leida en el senti-
do que para todos los sistemas no lineales, solo aquellos que pueden ser forzados
o aproximados a obedecer la superposicién son clasificados pertinentemente como
un subconjunto de sistemas lineales. Todos los deméas deben ser tratados como no
lineales. La necesidad de forzar un sistema no lineal a obedecer la superposicion,
y por ende convertirse en lineal, es simplemente debido a la abundancia de herra-
mientas matematicas desarrolladas para estos sistemas, y la falta de instrumentos
tedricos para tratar la no linealidad. A decir verdad, la no linealidad es muy com-
pleja porque produce muchas respuestas importantes que solo pueden ser tratadas
por computador.

2.8.2. Panorama del fendmeno de la distorsion no lineal

Para tener una primera vision de la riqueza de la no linealidad, comparemos la res-
puesta de un sistema lineal y no lineal con tipicas sefiales de entrada en el entorno
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Fuente
de poder
Pdc
Pout
Fuente n Sefial
- Amplificador
de sefal entregada

P diss

Entorno
disipativo

Figura 2.9.: Balance de energia en un amplificador electrénico usado para provar
que todos los dispositivos activos son inherentemente no lineales.

inalambrico. Las sefiales de estimulacién usualmente usadas en las telecomunicacio-
nes son sinusoidales con amplitud y fase moduladas por alguna senal de informacion
en banda base que la vamos a describir de la siguiente forma:

x (t) = A(t) cos [wet + 6 (t)] (2.13)

Para una mejor ejemplificacion se restringird la salida del sistena y(¢) a ser repre-
sentado por un polinomio de bajo orden, yny, (t) = Sy [z (t)], de modo que

yng (t) = a1z (t — 1) + agx (t — 7'2)2 + agx (t — 7'3)3 + ... (2.14)

Donde asumiremos que se trunca en el tercer grado.

Ademaés este polinomio que contempla el retraso o delay es solo un ejemplo de todos
los operadores no lineales que podriamos imaginar, modificando sus coeficientes y
los delays nos permite aproximarnos a distintas funciones continuas. Si la sefial
de entrada decrece tanto de modo que, z(t) > x(t)?, z(t)3, el polinomio tiende
suavemente a un sistema lineal yr, (t) = St [ (t)] = a1z (t — 71).

Entonces, mientras la respuesta lineal al sistema en 2.13 es

yr (t) = a1 A (t — 1) cos [wet + 0 (t — 1) — ¢1] (2.15)
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la respuesta a un sistema no lineal seria

yng (t) = a1 A (t — 1) cos [wet + 0 (t — 11) — 1]
+agA (t — 9)7 cos [wet + 0 (£ — 72) — do)? (2.16)
VasA(t — 73)% cos [wet + 0 (t — 73) — )

si usamos la siguiente relacién trigonométrica,

cos (o) cos (B) = % cos (a — B) + %COS (a+P) (2.17)
{ cos (a)? = $+ 1 cos (20)
cos (a)® = 3 cos (a) + § cos (3a)

podemos representar la no linealidad como

YNL (t) = alA(t—Tl)cos[wct—i—H(t—ﬁ)—qﬁl]
+1asA(t — 1) + Jas A (t — 1)” cos [2wet + 20 (t — T2) — 260
—I-%agA (t— 7'3)3 cos [wet + 0 (t — 13) — ¢3]
+%G3A (t— 73)3 cos [3wet + 30 (t — 73) — 3¢3]
(2.18)

donde ¢1 = WeT1, (f)g = WeT2, ¢3 = WeT3.

El caso practico de mayor interés en microondas y sistemas inaldmbricos es aquel en
cual la senal modulada en amplitud y fase, A(t) y 0(t), son seniales de variacion lenta,
comparadas a la portadora RF cos (w.t). Si los retrasos del sistema son comparables
al periodo de la portadora (un caso sencillo donde el sistema no presenta memoria
a la senal modulada) reducimos las expresiones del siguiente modo :

yr (t) = a1 A (t) cos [wet + 0 (t) — ¢1] (2.19)

ynL (t) = a1 A (t) cos [wet + 0 (t) — ¢1]
+3a2A () + TasA (t)% cos [2wet + 20 (t) — 2¢]
+3a3A (t)® cos [wet + 60 (t) — 3]
+3a34 (t)? cos [Bwet + 30 (t) — 3¢3)]

(2.20)

La primera diferencia notoria entre la respuesta lineal y no lineal es el namero de
términos en 2.19 y 2.20. Mientras que la respuesta lineal a una senal sinusoidal es
una senal sinusoidal similar, la respuesta no lineal incluye muchos otros términos,
denominadas usualmente como spectral regrowth o rebrote espectral. Esto es una
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consecuencia de la propiedad més importante que distingue a los sistemas lineales
de los no lineales. Contrario a los sistemas lineales, donde solo se puede operar con
cambios cuantitativos al espectro de la senal (por ejemplo, modificar la amplitud
y fase de cada componente espectral presente en la entrada), los sistemas no li-
neales pueden modificar cualitativamente el espectro, de modo que eliminan ciertos
componentes espectrales, y generan otros nuevos [JCPO03].

2.8.2.1. Distorsion de intermodulacion

Como ya se explicé anteriormente; un dispositivo no lineal, como el transistor, tiene
la caracteristica de que al excitarse con mas de un tono de frecuencia, su respues-
ta genera nuevas componentes, ademéas de las frecuencias de excitacion y de sus
armonicos.

La no-linealidad se representa mediante una serie de potencias limitadas al grado 3,
suficiente para obtener un modelo adecuado. La entrada z(t) a nuestro dispositivo
esta compuesta de dos tonos de frecuencia (wl y w2, con w2 > wl).

z(t) = Arcos(wit) + Azcos(wat)

A la salida tendremos:

3 3
y(t) = ZkgA%Agcos[@wl — wo)t] + [k1 A1 + Zk:g(Az{’ + 242 A1)]cos(wit) +
3 3
[k1A42 + Zkg(Ag’ + 242 Ay)]cos(wat) + ZkgA%Alcos[(ng —wq)t] +

1 1 1
5]?214% + §k2A§ + ko A1 Agcos|(wy — w1 )t] + 3 ko A? - cos[(2wit)] +

1 1
ko A1 Agcos|(wa + wy)t] + ikgAgcos(ngt) + zkgA“i’cos(Swlt) +
3 3
1]43314%/12008[(211)1 + wo)t] + ZkgAgAlcos[@wQ +wy)t] +

1
ZkgAgcos(szt)

Observamos como en la salida aparecen nuevas componentes de frecuencia que son
combinaciones lineales de las frecuencias de los tonos de entrada. A estas nuevas
componentes se les llama productos de intermodulacion y el fenémeno no lineal que
lo produce es la distorsion de intermodulacion.

Los productos de intermodulacién se clasifican segiin su orden n, el orden se obtiene
de la suma de los valores absolutos de los coeficientes de wl y w2.

En la Figura 2.10 se muestra las componentes en la salida y(w). El espectro estd
dividido en bandas. En la primera banda esta la frecuencia de interés, en la segunda
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Figura 2.10.: Espectro de la sefial de respuesta a una excitacién con dos tonos de
frecuencia wl y w2.

banda estan las frecuencias diferencia y suma de las fundamentales con los arménicos
de segundo orden, en la tercera banda los arménicos y productos de intermodulaciéon
de tercer orden.

Los productos de intermodulaciéon de mayor importancia son aquellos de orden im-
par, sobre todo los de tercer orden (2wl — w2, 2w2 — wl) que aparecen junto a las
sefiales que las generan, esto puede producir interferencia en los canales adyacentes,
generalmente son mas débiles que la senal que los generan, pero en algunas ocasiones
no es asi, y no se pueden rechazar con filtros.

La descripcién ideal de una caracteristica no lineal en la proximidad de un punto de
polarizacién responde a su desarrollo en serie de Taylor alrededor del mismo, y los
coeficientes de dicho desarrollo no son més que las derivadas de orden sucesivo de
la caracteristica no lineal alli evaluadas. Una serie de Taylor es la representacién de
una funcién como una suma infinita de términos. Estos términos se calculan a partir
de las derivadas de la funcién para un determinado valor de la variable (respecto de
la cual se deriva), lo que involucra un punto especifico sobre la funcién. El uso de la
Serie de Taylor en este trabajo toma sentido ya que nos proporciona algin sentido
fisico. Especificamente el desarrollo de la serie de Taylor nos da una visién de la
transconductancia y la conductancia de salida. A diferencia de las Series de Volterra
que no nos da ningin sentido fisico y es solo usado en modelos comportamentales,
Taylor es el méas indicado para representar la no linealidad de dispositivos en modelos
eléctricos.
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Ids(Vgs,Vds) = Idspc+ Gml-vgs+ Gds - vds + Gm2 - vgs> + Gmd - vgs - vds +
Gd2 - vds* + Gm3 - vgs® + Gm2d - vgs® - vds +
Gmd?2 - vgs - vds® + Gd3 - vds® + ...

2
Ids(Vgs,Vds) = Idspc + g‘j};z -vgs + géil; ~vds + ;gvgii -vgs? +
0%1ds 10%Ids 5 10%Ids 3

OV gsdVds vgs - vds + 20Vds?’" + 60V gs® vgst
1 0%Ids ) 1 9%lds 2
20V gs20Vds vgs” - vds + 20V gsoVds? vgs - vds”+
1 9PIds 4
68Vd33 . VdS =+ ...

Las capacidades no lineales se consideran como la derivada de la carga en puerta a
las tensiones Vgs en el caso de Cgs y de Vgd en Cgd.

Cgs(Vgs,Vgd) = Cgsl+2-Cgs2-vgs+ Cgsgd-vgd+ 3Cgs3 - vgs® +
2Cgs2gd - vgs - vgd + Cgsgd2 - vgd?

Cgd(Vgs,Vgd) = Cgdl+2-Cgd2-vgd+ Cgsgd-vgs + 3Cgd3 - vgd® +
2Cgsgd2 - vgs - vgd + Cgs2gd - vgs>

Las tensiones totales Vgs, Vgd y Vds son iguales a la suma de la componente de

DC (Vies,Vap v Vps) v de AC (vgs, vgd y vds).

2.9. Efecto Memoria

En un AP el término efecto memoria es usado para describir la influencia de tiempos
pasados de una sefial en el tiempo presente. Esto se ilustra en la Figura 2.11. El
numero de muestras que contribuyen es conocido como profundidad de memoria o
“memory depth” del AP.

Este comportamiento no es sorpresa dentro de la ingenieria, el mismo efecto que se
produce en un circuito RC en serie es el que se presenta en los APs. La corriente
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u(?) 5 Y@ a

Profundidad
de Memoria

Figura 2.11.: Representacién de una senal actual y(t) que depende de valores
pasados de la senal u(t) hasta un tiempo t,, [Wool4a].

que fluye en el circuito depende de cuanta carga haya acumulado el capacitor. Los
efectos memoria son el resultado de la energia acumulada en un sistema.

En un sistema no lineal se debe tener una cantidad de muestras finitas, después de un
tiempo la influencia de tiempos pasados se vuelve despreciable. Esto se conoce como
fading de memoria y es esencial para hacer un modelo dindmico no lineal [Wool4a].
Los efectos de memoria que ocurren cerca de la misma tasa que la sefial de RF son
llamados efectos de memoria de corto plazo o “Short-term memory” (STM), los que
ocurren cerca de la tasa de modulacién son llamados efectos de memoria de largo
plazo o Long-term memory (LTM).

2.9.1. Efectos memoria a corto plazo (STM)

Estos efectos son esencialmente la respuesta en RF del amplificador, puede incluir
dependencia del voltaje de polarizacién como de la senal, ademas del comportamien-
to pasivo del PA que se asocia con su respuesta en frecuencia. Estos son:

= Red de acoplamiento: Estas redes influyen ya que el acoplamiento de entrada
y salida estan compuestos de componentes pasivos con propiedades dindmicas,
capacitores, inductores y lineas de transmisién.

» Capacitancia de dispositivo: Este hace referencia a los retrasos de carga, trans-
porte y descarga en un transistor. En condiciones de “gran sefial” este efecto
esta modelado como una funcién expresada en la ecuacion 2.1. En la identifica-
ciéon de STM a partir de una simulacién es importante que se tenga en cuenta
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la conservacién de la carga del modelo del transistor, de lo contrario se creara
una carga sin sentido fisico en el dispositivo [Wool4a).

En general los efectos STM se obtienen de la medida o simulacién de la respuesta
en frecuencia de pequena sefial.

2.9.2.

Efectos de memoria a largo plazo (LTM)

Estos efectos ocurren cerca de la escala de tiempo de la envolvente o de la senal
modulada y son:

32

= Efectos térmicos: El flujo y almacenamiento de energia térmica en semiconduc-

tores toman lugar relativamente lento comparado con la sefial RF o envolvente.
La energia de una senal que se disipa en calor, altera la dependencia térmica
que es un parametro fisico del FET, lo que produce un cambio en la velocidad
y movilidad de la carga. Esto persiste produciendo un cambio en la ganancia
por un periodo de tiempo, después que la senal ha pasado; mientras el calor
disipado desaparece, el cambio en la ganancia se normaliza. Esto es un efecto
de memoria LTM.

Cargas trampa: Los materiales del semiconductor no son perfectos y estos
pueden tener defectos trampa de movilidad de la carga. Se presentan en dis-
positivos basados en GaAs y GaN. Generalmente esta densidad de trampa es
baja lo que refleja limpieza y precisién en los procesos de fabricacion de los
dispositivos, pero los efectos son notables en la distorsiéon que produce. Los
efectos trampa son los responsables de la caida de potencia, “knee collapse” y
el fenémeno de drain-lag y gate-lag [0J07, CAOT]

Circuitos de control: Muchos AP incluyen caracteristicas de control como po-
larizaciéon automatica y control de ganancia. Estos circuitos tienen asociados
a ellos una constante de tiempo que es comparada con el periodo de RF en
efecto introduce memoria en la operacién del AP.



3. Estado del Arte

3.1. Modelado empirico de las no linealidades

3.1.1. Modelado de la no-linealidad Ids

Los modelos empiricos son aquellos que no son deducidos de las caracteristicas fisi-
cas o geométricas del dispositivo, sino que esta basado en un conjunto de relaciones
tensién-corriente que se producen mateméticamente y cuyos parametros son optimi-
zados extrinsecamente. Al no estar basado en la estructura interna del dispositivo
nos da una gran flexibilidad, pero por otro lado provoca inconvenientes ya que no
refleja las variaciones debido al proceso de fabricacién del transistor.

Existen distintos modelos empiricos [Gol91a] que reproducen la no-linealidad de la
corriente Ids, las cuales se pueden clasificar en:

3.1.1.1. Discontinuos

El problema que enfrentamos en estos modelos es que sus derivadas son discontinuas,
lo que es un inconveniente a la hora de reproducir los coeficientes de intermodulacion,
ya que estos tienen un comportamiento continuo. Dentro de estos modelos encon-
tramos el de Materka-Kacprazk[KM83|, Curtice[Cur80], Advance-Curtice[Met89].

Para un fin practico vamos a fijarnos en la ecuacién del modelo de Materka-Kacprazk
que se muestra a continuacién, notamos que se producird un salto en la primera
derivada respecto a Vgsi(Gyn) y funciones del tipo delta de Dirac en las derivadas
superiores (Gm2 y Gm3) cuando Ve = Vi,

Vd i Vsi SL- Vd '
I —1ID 1 Si 1— gsi\¢ ke 1
as = IDSSA+ 5575 55) 0 = ) e rpss - kG v = 1)) ®Y
Vit =V PO + vV (3.2)
p=E+KE X Vyi(t —T) (3.3)

En el cuadro 3.1 se indican los parametros secundarios:
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’ Nombre ‘ Descripcién ‘ Unidad ‘ Valor
IDSS Corriente de saturacion en Drain a Vgs =0 Corriente | 100 mA
VPO Voltaje de corte de corriente entre Drain y Source Voltaje 2V

0% Parametro de pendiente de VPO 0
E Constante de exponente de caracteristicas I/V en Gate 2
KE Dependencia de leyes de potencia en Vgs 0
SL Pendiente de caracteristica I/V de Drain en region lineal 0.15
KG Dependencia en Drain de Vgs en regién lineal 0
SS Pendiente en Drain de caracteristicas I/V en saturacién

T Tiempo de retardo de Gate-Drain Time 0 ns

Cuadro 3.1.: Parametros secundarios de las ecuaciones de Materka.

3.1.1.2.

Polindmicos

Algunos autores han optado por modelos que representen la no-linealidad a partir de
ecuaciones polinémicas para evitar la discontinuidad. Esto tampoco es una solucién
yva que las derivadas se van reduciendo progresivamente de grado, lo que hace que
cada vez sean mas simples, situacién que no se produce en las medidas.

Un claro ejemplo de esto es el modelo de Curtice-Ettenberg[CE85], que aunque es un
modelo sencillo, utiliza un polinomio de grado tres respecto a Vgs, lo que determina
una caracteristica de (,,3 constante con dicha tensién. Las ecuaciones se muestran
a continuacion:

Ids(Vgi,Vdi) = Ipss(Ag + A1 Vi + AV + A3V )tanh(yV di) (3.4)

Vi = Vgi[l + B(Vpso — Vai)] (3.5)

En el cuadro 3.2 se indican los pardmetros secundarios de Curtice-Ettenberg:

’ Nombre ‘ Descripcién Unidad ‘ Valor ‘

IDSS Corriente de saturaciéon en Drain a Vgs =0 Corriente | 100 mA
I3 Subumbral de parametro de conductancia 0

Vbso Vis en que empieza el efecto subumbral Voltaje 3V
A0 Coeficiente polinomial de caracteristicas I/V en Gate 0.065
Al Coeficiente polinomial de caracteristicas I/V en Gate 0.0140
A2 Coeficiente polinomial de caracteristicas I/V en Gate 0.013
A3 Coeficiente polinomial de caracteristicas I/V en Gate 0

Cuadro 3.2.: Parametros secundarios de las ecuaciones de Curtice-Ettenberg.
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3.2 Dispersion en frecuencia de conductancia de salida y ruido en bajas frecuencias
de transistores HEMT’s y MESFET’s

3.1.1.3. Continuos

Los modelos continuos son mas recientes y reproducen bastante bien la mayoria
de los coeficientes. Un ejemplo es el modelo COBRA[VC98] y DICOM[TF99] que
estd basado en el modelo de Materka-Kacprazk antes expuesto. Las ecuaciones del
modelo COBRA son:

1ds(Vgi, Vdi) = BV} tanh[aVdi(1 + Ve f f)] (3.6)
E = A 3.7

1+ uVdi2+EVeff (3.7)

Veff =05Vgst+ (Vgst® +§2)%9) (3.8)
Vgst = Vgi— (14 82)Vso +Vdi (3.9)

Donde V7, es el voltaje pinch-off y o, B, By, v, 0, A, i, &, ¢ son pardmetros del modelo
con valores escalares. 5, es numéricamente igual a S cuando I4s esta expresado en
Amperios.

3.2. Dispersion en frecuencia de conductancia de salida y
ruido en bajas frecuencias de transistores HEMT's y
MESFET's

Este articulo es necesario estudiar debido a que establece una relacién de dispersion
en la conductancia de salida y en la transconductancia con respecto a la frecuencia,
esta variacion es sin duda un problema para el diseno de amplificadores de banda
ancha ya que por un lado el cambio en la conductancia de salida desacopla los
terminales y la transconductancia cambia la ganancia del dispositivo.

Se muestra que el gran ruido en bajas frecuencias observado en MESFETs y HEMTs
en el régimen de saturacién usualmente escala con la dispersién en frecuencia de la
conductancia de salida para los MESFETSs o con la conduccién en paralelo a través
del GaAlAs para los HEMT.

GaAs MESFETs y HEMTs presentan gran ruido en bajas frecuencias, lo que limita
severamente la posibilidad de aplicaciones de estos dispositivos para banda ancha y
amplificadores de DC acoplados, conversores digital-analégico, osciladores de baja
frecuencia y mezcladores|GC74, CTH84, KM85, JMDCB86]. Ademaés la dispersion de
frecuencia en la salida de conductancia de los MESFETs [Tra78]es un problema en
el disefio de amplificadores de potencia y algunos circuitos digitales.
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Lo que se muestra en este articulo es que para un transistor MESFET existe una
dispersion en frecuencia de la impedancia de salida como se aprecia en la Figura 3.1.
Las 13 curvas de los distintos transistores estan agrupados en M1 y M2, M1 muestra

una pequeiia dispersiéon y M2 muestra aquellos con una gran dispersion entre 5 Hz
y 1 kHz.

BI'JU__ : \\\

SN MESFETs
\ MG;FV‘IIR"ZS oV

Vae=3V; =

10 \ DS P65

300

T T T T v 1 T 11

RESISTENCIA DE SALIDA DRAIN-SOURCE Rpg (1)

200

LOG FRECUENCIA (Hz)

Figura 3.1.: Dependencia en frecuencia de la salida de una pequena senal Drain-
Source para un conjunto de 13 MESFETSs polarizados en el régimen de saturaciéon
con Vys =3V y Vyo = 0V.Fuente [RHJ89]

En la Figura 3.2 se ve que la transconductancia g,, que varia con el voltaje Gate-
Source, para M2 la transconductancia es mayor fuera de los 0 voltios, pero en otro
voltaje diferente de 0, M1 tiene menor transconductancia que decrece mas rapido.

Para los transistores HEMT las medidas se realizaron sobre un conjunto de 10 dis-
positivos. En la figura 3.3 se observa que H1 tiene un rango similar de dispersion
frecuencial que los MESFET, para H2 la dispersién ocurre en bajas frecuencias cerca
a los 100 Hz.

Finalmente g, es grande para los transistores del grupo H2 segun la Figura 3.4,
mientras que los de H1 muestran un diferencial negativo (dispositivos 1,2, 5y 7) o
un anormalmente bajo g, (dispositivos 4 y 6).

3.2.1. Discusiones

En un dispositivo MESFET la dispersién de frecuencia de la impedancia de salida
se debe a elementos trampa que son ocasionados por la propia fabricacién del tran-
sistor que induce ruido en bajas frecuencias y significante dispersién frecuencial de
conductancia.
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3.3 Modelado de la dependencia del punto de operacion no lineal de las
caracteristicas de Ids a partir de medidas pulsadas en transistores MESFET
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Figura 3.2.: Transconductancia en funcién al voltaje Gate-Source. Fuente[RHJ89]

En un dispositivo HEMT se muestra, segin las medidas, que hay una dispersién de
la conductancia de salida en el rango menor a 1 kHz y es menor que la dispersiéon
frecuencial en el rango de un MESFET. En contraste a estos casos no podemos

asegurar que la dispersion y el ruido en bajas frecuencias tienen el mismo origen en
HEMTs y MESFETs.

Ademas los resultados indican que el ruido a bajas frecuencias es mejorado en aque-
llos dispositivos que tienen una baja transconductancia y un diferencial negativo de
transconductancia, un comportamiento observado en HEMTs si la conduccién en
paralelo ocurre a través de GaAlAs. De esto se observa que la conduccién en para-
lelo en la capa GaAlAs no es solo responsable de los valores bajos de g, y/o del
diferencial negativo de g,,, también contribuye al ruido en bajas frecuencias.

3.3. Modelado de la dependencia del punto de operacion
no lineal de las caracteristicas de Ids a partir de
medidas pulsadas en transistores MESFET

Este articulo es importante ya que es el primero que introduce las medidas pulsadas
para medir la dindmica de transistores FET en gran senal, por otro lado propone
el uso de dos fuentes de corriente para predecir las medidas pulsadas lo que es una
evidencia de que el camino a seguir es modificar la ecuacién no lineal de Ids.

La originalidad de este trabajo radica en que las medidas pulsadas en distintos
puntos de polarizacién son usados para derivar a una expresién de Ids que describe
el comportamiento en DC, en pequena senal y gran senial de un dispositivo teniendo
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Figura 3.3.: Dependencia en frecuencia de la salida de una pequena senal Drain-
Source para un conjunto de 10 HEMTs polarizados en el régimen de saturacién
con Vygs =2V y Vye = 0V. Fuente [RHJ89].

en cuenta la dependencia con el punto de reposo.

El modo més comin de modelar la fuente de corriente es extrayendo los parametros S
en la frecuencia de interés y en distintos puntos de operacién [CR79, CCP85, SW92].
Otro método de obtener los parametros de esta corriente es usando las medidas
pulsadas. Las medidas pulsadas es un método valido en un punto de operaciéon
y representa una mejor simulacién de la verdadera funcién del transistor por que
toma en cuenta su verdadero calentamiento[TFG92|. Las caracteristicas dindmicas,
la transconductancia y la resistencia de salida son funciones que dependen del punto
de operacién. Consecuentemente los cambios en la ecuacién de la corriente Ids no
lineal del dispositivo debe tomarse en cuenta de modo que tenga una descripcion
precisa del comportamiento del transistor[TFM93].

Muchos autores han propuesto usar una segunda fuente de corriente no lineal[Bra91].
Estos modelos son capaces de predecir la dispersion en baja frecuencia pero no
resuelven el problema de la dependencia del punto de operacién. En este articulo
se propone una corriente Ids modelada por dos fuentes de corrientes no lineales,
una tiene una ecuaciéon no lineal dependiente del punto de polarizacién y la otra
representa la diferencia entre DC y caracteristicas pulsadas en todos los puntos de
polarizacién [CCP85].

En la Figura 3.5 se muestra el circuito del modelo en donde se observa un capacitor
C1f que contribuye a la simulacion de dispersién en baja frecuencia . Ids como
mencionamos antes esta modelado por dos corrientes.

Ids = Idsl + IdsQ (310)
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3.3 Modelado de la dependencia del punto de operacion no lineal de las
caracteristicas de Ids a partir de medidas pulsadas en transistores MESFET
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Figura 3.4.: Transconductancia en funcién al voltaje Gate-Source. Fuente: [RHJ89]

Ids1 representa las caracteristicas internas en DC del transistor. Para modelar esta
fuente de corriente se uso el modelo avanzado de Curtice [TFG92|. Is0 = Iys — Iys1
donde Iy, es la corriente total de la fuente dada por la siguiente ecuacién:

i cci 2 1 cct i 7
= A VP iVl (Vi) G
|thcc1 - 1|p[|a| + Vdcci]q [|b| + Vdcci]r
donde Vi(Vgeei)y AM(Vgeei) estan definidos de la siguiente manera:
W(v;;cci) = V;fo + ‘/tlv_;]cci + W?v\ggcci (312)
A(Vgeei) = Ao + M Vgeci + A2Vieei (3.13)

Estas ecuaciones reproducen las caracteristicas de las curvas en cualquier punto de
reposo. Para obtener los parametros de la ecuacién de Ids se tiene que considerar
cinco puntos de las medidas pulsadas, estas puntos deben seguir el gradiente de V..
y de Vdcc-

3.3.1. Discusiones
Este articulo pone en mesa la posibilidad de modelar la corriente Ids teniendo en

cuenta la dependencia del punto de operacién. La corriente Ids fue modelada por dos
fuentes de corrientes no lineales, una tiene una ecuacién no lineal dependiente del
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Figura 3.5.: Circuito MESFET equivalente con dos corrientes que modelan Ids.
Fuente [TF]

punto de polarizacién y la otra representa la diferencia entre DC y caracteristicas
pulsadas en todos los puntos de polarizacién. Al implementar estas ecuaciones en
un simulador se tiene excelentes resultados al comparar la simulacién con los valores
experimentales.

3.4. Comentarios

Con los trabajos presentados y el avance en el desarrollo de ecuaciones Ids, se esta-
blece que no es suficiente tener una topologia para un nuevo modelo eléctrico, sino
que se necesita una ecuaciéon de Ids que trabaje junto con una topologia. En el Pert
no se han realizado trabajos de modelado de transistores, en comparacién con paises
desarrollados existe una brecha de 20 afios de ventaja en este tema. Este estado de
arte incluye toda la informacién que no se encuentra en libros universitarios de ense-
nanza regular. Dado que este trabajo busca una nueva ecuacién no lineal, se empezd
mostrando las ecuaciones que hoy ya existen y sus distintas deficiencias. Luego dos
articulos muy importantes que establecen las directrices de este trabajo y que dan
sustento a el camino de modelar Ids con una nueva ecuacién para aproximarse a
predecir mejor el funcionamiento de los transistores.
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4. Propuesta de Solucidn

Existe hoy la necesidad de modelos no lineales de Amplificadores de Potencia, esta
demanda exige una precisiéon de prediccién del comportamiento RF de los modelos
circuitales por lo que el reto sigue atn pendiente. Los disefios de los AP’s son més
complejos en términos de requerimientos multidimensionales como ancho de banda,
eficiencia, linealidad y rendimiento de potencia.

Todos los componentes y dispositivos son intrinsecamente no lineales. A pesar de
eso, la mayorfa de teoria de circuitos y sistemas enfrentan exclusivamente con un
andlisis lineal. La razén es porque los sistemas lineales se caracterizan en términos
de algebra lineal, diferencial, y ecuaciones en diferencias integrales que son relativa-
mente faciles de resolver, la mayoria de los sistemas no lineales puede aproximarse
adecuadamente por los sistemas lineales equivalentes para valores de entradas pe-
quenas, y las soluciones analiticas de forma cercana a ecuaciones no lineales no son
normalmente posible de resolver. Sin embargo, los modelos lineales no son capa-
ces de explicar importantes fenémenos no lineales. En este apartado se explicara la
propuesta de la nueva ecuacién no lineal Ids del modelo eléctrico propuesto.

4.1. Principales variables del modelo

Empezaremos por explicar que la ecuacién propuesta predice el comportamiento de
Ids en condiciones estaticas y dinamicas. Podemos afirmar que son 4 las principales
variables de esta ecuacion:

Ids = f(Vdirr,Vgirr, Vdipc, Vgipe) (4.1)

En donde Vdigr v Vgirr hacen referencia al componente RF de los voltajes in-
trinsecos en Drain y Gate respectivamente. De igual forma Vdipc v Vgipc hacen
referencia al componente en DC de los voltajes intrinsecos en Drain y Gate. La apro-
ximacién fue propuesta por el asesor de esta tesis y fue validada en el congreso més
importante de microondas IMS2006 [RVBBO06].

Usualmente los modelos existentes toman a Vgs (Voltaje en terminal Gate) y Vids
(Voltaje en terminal Drain) como los tnicos valores de ingreso para predecir el
comportamiento, en este modelo ambos voltajes son reemplazados por Vdipc y
Vgipc; aqui radica el primer aporte de esta tesis pues se agrega dos nuevas variables
de voltajes.
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Para cada uno de los cuatro voltajes es necesario una red RC al ingreso en Gate y
otra en Drain como lo muestra la Figura 4.1. Dado que el enfoque es en una ecuacion
y no en la topologia del modelo, no se profundizara en detalles de las redes RC; pero
estos se encuentran explicado en la tesis “Nueva topologia para el modelado de
transistores de microondas considerando efectos de distorsién y memoria”.

La senal completa seria la suma de las componentes en DC y RF.

G L™ cgd ‘lll: D
o—i"] H Mo
. Vgipc & & P e
VglO—': . # . Vdi
(DC+RF) + = . Cgs - : +  (oorp
VgiRF E E -_E EVdigp
llII!— Ids cds __:.. : = D
Wl !
Red RC Multipolar Red RC Multipolar

S

Figura 4.1.: Redes RC al ingreso en Gate y Drain. Fuente [RVBB0G6].

4.2. Modelo no lineal de la Corriente Ids

Es importante conocer el modelo de Angelov [YBM] ya que hoy es considerado
como un modelo global gracias a su buen ajuste con medidas de caracteristicas IV
(Current/Voltages). Las ecuaciones de Angelov estan definidas como:

Id = IpkO (1 + Mpk x tanh (psi)) tanh (alpha x vds) (4.2)

Donde:

psim = Zm (vgs — VGSEMO)

Mpkb = (PMO + PM1 x vds + PM2 x vds® + PM3 x vds® ) tanh (alphaM x vds)+P Mo

deltaM = Mpkb — 1
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4.2 Modelo no lineal de la Corriente Ids

Mpk =1+ 0,5 x deltaM x (1 + tanh (psim))
P1 = (P10 + P11 x vds) tanh (alphal x vds) + Plo
P2 = (P20 + P21 x vds) tanh (alpha2 x vds) + P20
P3 = (P30 + P31 x vds) tanh (alpha3 x vds) + P3o
psi = P1 x (vgs — Vpkl) + P2 x (vgs — Vpk2)? + P3(vgs — Vpk3)*

En el cuadro 4.1 se explica los pardmetros mas importantes de la ecuacién 4.2 [AZ92,
ARS™99].

’ Parametro ‘ Descripcién
Ipk0 Constante de la corriente de saturacién del drenador.
pSi Funcién de serie de potencias centrada en Vpk con Vgs como variable.
P1.P2y P3 Coeficientes de la funcién psi.

Mpk Multiplicador de la tangente hiperbdélica para Ipk0.

psim Controla la forma de Mpk como funcién de Vgs centrado a VGSEMO.
Qn Es el coeficiente para psim.

Mpkb Define el limite superior para M pk.

Cuadro 4.1.: Pardmetros de ecuacién Angelov

Para validar el modelo propuesto se us6 medidas pulsadas IV [TF, Tec]. Como ya
se explicd en el marco tedrico, el método consiste en aplicar pulsos estrechos en el
orden de microsegundos al transistor y se mide la corriente en el centro del pulso
mientras se mantiene constante el punto de polarizacién DC del transistor.

Como la transformada de Fourier de una senal de este tipo revela que mas del 90 %
de la energia estd en el rango de los MHz, las medidas de corriente Ids en estas
condiciones nos dard resultado del comportamiento del transistor en el rango de los
MHz. Al hacer un barrido del ancho del pulso, se podra ver el comportamiento del
transistor en diferentes rangos de frecuencia.

Gracias a los laboratorios CICESE, una institucién de referencia en el contexto
cientifico nacional e internacional de la ciudad de México, se tiene ficheros textos con
medidas pulsadas de un transistor de tecnologia GaN (CGH40010F 10W HEMT).

Con un dispositivo de alta potencia se han extraido las medidas pulsadas usando
el equipo DIVA 265 de Accent Technologies. Los ficheros de medidas pulsadas se
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Figura 4.2.: Representacion grafica del pulso estrecho que se envia sobre el voltaje
DC.

encuentran bajo el punto de polarizacion Vgspc = —4V y Vdspc = 40V, el primer
fichero es de un pulso de 30us y el segundo de 5us.

La curva superior es cuando Vgs = 0V y la curva inferior es cuando Vgs = —3,6V.
Son 28 parametros que se deben ajustar para las ecuaciones de Angelov, en la Sec-
cién 4.3.1 se explicara el proceso de extraccién de estos pardmetros. Por ahora solo
mostraremos los valores obtenidos para ambos anchos de pulsos y en la grafica. A
continuacién veremos que los pardmetros extraidos se ajustan bastante bien a los
datos medidos para 5us de ancho de pulso.

Parametros | Valor | Pardmetros | Valor | Parametros Valor Parametros | Valor
IpkO 0.7985 alpha3 0.0567 PM2 -4.23E-4 P31 -0.0018
Vpkl -3.1585 Plo 0.0769 PM3 2.6E-6 P70 -1.3499
Vpk2 -1.4487 P2o 0.5462 P10 0.2179 P71 0.0012
Vpk3 -0.5243 P3o 0.3146 P11 4.2E-4 PZo 1.7412
alpha 0.8915 PMo 0.0189 P20 0.19 alphaM 0.3464

alphal 0.0939 PMO 1.1935 P21 -0.01 alphaZ 0.0558
alpha2 0.2901 PM1 0.0367 P30 -0.1357 | VGSEMO | -0.8286

Cuadro 4.2.: Pardmetros ajustados a la ecuacién de Angelov para un pulso de 5us.

Se realiz6 el mismo proceso con el ficheros de texto de 30us de ancho de pulso, se
obtuvo los parametros y veremos la grafica de las curvas medidas y modeladas.

Al extraer un conjunto de pardmetros para diferentes anchos de pulsos, podriamos
interpolar una dependencia de cada conjunto de parametros extraidos por un modelo
versus los anchos de pulsos. Esto serfa muy util para predecir el comportamiento
de un transistor en diferentes condiciones y ya fue propuesto en [BRVBO07] con otro
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4.3 Modelo no lineal de Corriente Drain-Source con la ecuacién propuesta.
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Figura 4.3.: Datos medidos del transistor GaN cuando se envia pulsos de 5us.

modelo. Sin embargo esa aproximacion es solo de forma matematica y esta lejos de

darnos una explicacién fisica del fenémeno de la dispersién en frecuencia. En esta

tesis, en vez de hacer eso, se ha propuesto una ecuacion llamada ecuacién de voltajes
efectivos, que es el principal aporte del trabajo y serd presentada mas adelante.

Modelo no lineal de Corriente Drain-Source con la

4.3.

ta.

-7

ecuacion propues

as

traemos las caracteristicas en DC de una ecuacién de Cobra. Adem

introduciremos una medida de error, para cuantificar la precisién del modelo.

’

Antes de exponer la ecuacion de voltajes efectivos, principal aporte de esta tesis, ve-
remos cOmo ex

sino mas bien una diferencia entre un

)

un error no es una “falla”

)

valor calculado o estimado y el valor te

En estadistica

1

ia un error en genera
se define como la diferencia entre el rendimiento o conducta deseada y el compor-

’

1. En ingenier

orico o rea

3

tamiento real de un sistema. El error normalizado en esta tesis fue defino de la

siguiente formas:

(4.3)

| x 100
)

X;

AX (X) - MAX (X,

n
>
=1

Donde X; es el vector de n valores modelados por la ecuacién propuesta y X; es el
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Negro => Medidas ; Azul => Simulado
25 T T T T T
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Figura 4.4.: Ajuste a fichero de medidas pulsadas con un ancho de pulso de 5us
de un transistor GaN.

vector de n valores proporcionados por los ficheros de medidas.

4.3.1. Extraccion de caracteristicas en DC y Ecuacién de Cobra

La extraccién de caracteristicas DC se realizan a travez de funciones matematicas
cuyos valores de entrada son voltajes. Luego de una serie de operaciones, aproxima-
ran la corriente de salida Ids con el menor error posible. Este proceso se le conoce
también como caracterizacién del comportamiento estatico del transistor. Un com-
portamiento estatico es aquel que no varia en el tiempo; en este escenario los voltajes
de entrada son continuos (DC), no varfan y establecen un punto de operacién o po-
larizacién al transistor.

La ecuacion de Cobra tiene nueve pardmetros que se ajustan para predecir el com-
portamiento de la corriente Ids. Para un transistor GaAs es conveniente utilizar la
ecuacion Cobra debido a que se ajusta mejor a transistores de baja potencia, por
otro lado la ecuacién de Angelov se ajusta mejor a transistores de alta potencia.

Con la ayuda de la ecuacién de cobra y sus nueve parametros ajustados se debe
lograr replicar las curvas de las medidas de nuestro fichero de texto en DC. Veamos
la ecuacién de Cobra que se utiliz6[CB97]:

vgst = (Vgi — (1 + betaz) vto + gamma X de') (4.4)
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Negro => Medidas ; Azul => Simulado
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Figura 4.5.: Ajuste a fichero de medidas pulsadas con un ancho de pulso de 30us
de un transistor GaN.

veff =05 (vgst + \/m) (4.5)

lambda

4.6
1+mz’udez'2+psi><veff) (4.6)

p=(

Id = (beta x (vef fP)tanh (alpha x Vdi x (1 4 zeta x veff))) (4.7)

De forma convencional la funcién cobra tiene dos entradas (V'di, Vgi) que retornan
el valor de Ids. En palabras sencillas Ids es una funcién de Vdi y Vgi que actian
sobre los pardmetros ajustados de la ecuacién.

En estas ecuaciones los parametros que se deben ajustar son: delta, lambda, miu,
psi, beta, vto, gamma, alpha, zeta. El procedimiento de extracciéon de caracteristicas
empieza con definir valores iniciales los pardmetros en DC. En Métodos Numéricos
a los valores iniciales se les conoce como “semillas”. La asignacién de una semilla
hard que sea mas sencillo encontrar el minimo, que se llegue al resultado en menos
interacciones o por el contrario nos alejara de la solucién.

Se ingresan las semillas a las ecuaciones de Cobra. Ademas ayudado de dos vectores
con los valores de Vgs y Vds se realizaréd el calculo de Ids en todos los puntos de
polarizacién. Con la funcién fminsearch de Matlab (Ver Anexo A.2), ajustamos los
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Parametros | Valor | Parametros | Valor | Parametros Valor Parametros | Valor
IpkO 0.6648 alpha3 0.0609 PM2 -4.27E-5 P31 5.08E-5
Vpkl -2.8246 Plo 0.4751 PM3 -2.22E-5 PZ0 -1.9798
Vpk2 -0.9958 P2o 0.8643 P10 0.194 PZ1 -0.0054
Vpk3 -0.0788 P3o 0.3079 P11 0.0035 PZo 2.7536
alpha 0.9154 PMo -1.5935 P20 0.3794 alphaM 0.3912
alphal 0.1510 PMO 4.5669 P21 9.19E-4 alphaZ 8.2373
alpha?2 8.7511 PM1 0.0567 P30 -0.0699 | VGSEMO | 0.1984

Cuadro 4.3.: Parametros ajustados a la ecuacién de Angelov para un pulso de
30us.

parametros DC para que exista el menor error entre el Ids calculado con la ecuacion
de Cobra y el Ids medido.

Para asegurar la obtencién de unos parametros bien ajustados se vuelve a usar la
funcién fminsearch una vez mas para aumentar la precision de los pardmetros. Una
vez obtenido los parametros ajustados obtenemos una gran aproximacién entre lo
medido y lo simulado. En la tabla a continuaciéon se ve nuestros parametros DC
ajustados:

Parametros | Valor
delta 0.1057
lambda 5.1679
miu 0.0015

pst 1.3533
beta 0.0291
vto -1.2163
gamma 0.0360
alpha 2.0213
zeta 0.4286

Cuadro 4.4.: Parametros en DC ajustados a la ecuacion de Cobra.

En la siguiente figura se muestra las curvas medidas y simuladas con Cobra para un
transistor GaAs.

Para ejemplificar el procedimiento realizado en Matlab; la Figura 4.7 resume los
pasos seguidos:

= Los datos medidos estan almacenados en un archivo de texto que se importa
al Matlab.

= Mediante una funcién creada se extraen los voltajes Vds, Vgs e Ids en vectores
independientes.
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Negro => Medidas ; Azul => Simulacion
0.045 ‘ ‘ ‘
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0.035
0.03

< 0.025
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0.015
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0.005 /¢

Figura 4.6.: Ecuacién de Cobra ajustada a fichero de medidas DC de un transistor
GaAs (e = 2,7259).

= Se crea un vector con los valores iniciales de los parametros que se necesiten
ajustar.

= Con ayuda de una funcién que contenga la ecuacién de Cobra y la herramienta
fminsearch se realiza unas secuencias recursivas para obtener los parametros
que se ajusten mejor a los datos medidos.

= Se generan las curvas medidas y simuladas para ver de forma grafica el error
y contrastarlo con el error calculado.

4.4. Extraccion de Caracteristicas Pulsadas

En esta seccién se explicard las ecuaciones de voltajes efectivos y su implementacion
sobre la ecuacion de Cobra. Cabe resaltar que para un el transistor GaAs (NE76038)
se tiene ficheros de texto con medidas pulsadas en distintos puntos de polarizacion
y en DC. El pulso que se aplico es de 0,2us con un duty cycle de 0,02 %

Como ejemplo polarizamos el transistor con Vgspo = —0,8V y Vdspc = 1V y sobre
este punto de reposo se envian los pulsos que por un pequeiio instante cambian la
polarizacién del transistor en otro punto de reposo, se mide la corriente y luego
regresa a su polarizacion inicial. Digamos que el pulso es de amplitud 0,5V en Gate
y 2V para Drain, esto nos dara la corriente Ids para la combinacién de voltajes:
Vgspc = =08V, Vdspc = 1V, Vgsgrr = —0,3V vy Vdsrp = 3V. Este proceso se
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Leer archivo de
texto (Medidas)

Extraccion de
Voltajes y Corriente
Ids

Obtencion de
nuevos parametros,
graficas y error.

Definir semillas de
la ecuacion

Utilizar las
ecuaciones que
ajusten en DC

Figura 4.7.: Diagrama de flujo de extraccién de caracteristicas DC.
realiza en todos los puntos de reposo en DC y se envian pulsos que polaricen por un

instante en los demas puntos de reposo que existe.

La ecuacién de voltajes efectivos que implementamos en esta tesis es la siguiente:

Vdsi = Vdiqg + Vdidiff (Oq - a2Vdidiff) + Vgidiff (Ozg - a4Vgidiff + a5v9i3iff)
(4.8)

Vgsi = Vgiq+ Vgigyy (a6 — Oz7Vgidiff) + Vdidiff (ag — ()ngdidiff + 0410Vdi§iff>

(4.9)
Vdidiff = Vdpul — Vdi (4.10)
Vgigirr = Vgpul —Vgi (4.11)

Donde Vgiq vy Vdig son los voltajes internos de polarizacion, Vdpul y Vgpul son
los voltajes internos pulsados y por iltimo Vdi con Vgi son los voltajes internos en
DC. Las tnicas variables restantes (a1, ag, asg, ay, as, ag, a7, ag, ag 'y aqg) son los
parametros dindmicos que deben ser ajustados.

Las dos ecuaciones de voltajes efectivos ingresan a la ecuacién de Cobra de modo
que Vgsi reemplaza a Vgi y Vdst a Vdi.

Para optimizar los valores de los diez parametros pulsados se les da valores iniciales.
Se escogid cuatro coordenadas al extremo de las medidas:
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» Vgg=0V,Vdg=0,5V

» Vgg= -1V, Vdqg = 0,5V
» Vgq=0V,Vdqg=3V

» Vgg=—-1V,Vdg =3V
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0.014
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Figura 4.8.: Puntos externos para inicio de calculo de caracteristicas pulsadas.

El motivo de escoger estos 4 puntos de polarizacién es tener un modelo que sea capaz
de ajustar todas las medidas pulsadas con un valor fijo para sus parametros. Durante
este proceso nos dimos cuenta que existe un conjunto de parametros pulsados que
permiten reproducir con fidelidad los 4 casos extremos de polarizacién del transistor.

Con las ecuaciones de Cobra modificada por los voltajes efectivos se realizan el
calculos de la corriente Id en los 4 puntos y con ayuda de Matlab se ajustan los
parametros para que exista el menor error entre Id simulado e Id medido.

En la Figura 4.9, cada una de las graficas fue ajustada con la misma ecuacién y
con los mismos parametros pulsados. Una vez obtenidos los parametros pulsados
ajustados, estos no varian y son utilizados para predecir la corriente de salida en
cualquier punto de polarizacion.

Los parametros optimizados se muestran en la siguiente tabla:

Para comprobar que los pardmetros pulsados se pueden ajustar a cualquier fichero
de medidas pulsadas, se escogi6 el fichero Vgs = —0,2 , Vds = 3V y con ayuda de las
ecuaciones de voltajes efectivos y los parametros pulsados ajustados se ha replicado
sus curvas de Ids. En el anexo A.3 se muestra la ecuacién de Voltajes efectivos con
la ecuacion de Cobra.
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0.04}
< <
3 B 0.02}

Figura 4.9.: Corrientes Ids Medidas (diamantes) y modeladas (cuadrados) obteni-
dos para NE76038 con la técnica propuesta. Ancho de pulso de 0.2usec y un duty
cycle: 0.02% a)Vgspc = 0V, Vdspc = 0,5V (e = 9,1426); b)Vgspc = —1V,
Vdspc = 0,5V (e = 6,1779); ¢)Vgspc = 0V, Vdspc = 3V (e = 1,6578);
A)Vgspe = —1V, Vdspe = 3V (e = 4,8250).

Hasta este punto se ha presentado la ecuacién de voltajes efectivos solo para la
extraccion de medidas pulsadas, pero esto no indica que solo se utiliza para la ex-
traccién de caracteristicas pulsadas. En DC también es utilizada pero al no existir
pulsos Vgpul es igual a Vgi y Vdpul es igual a Vdi. En esta situacion la ecuacion

queda reducida a:

Vgsi = Vgiq

Vdsi = Vdiq

Los voltajes efectivos son los puntos de polarizacion y al realizar el cdlculo de la
corriente se obtiene el mismo grafico presentando en la extraccion de caracteristicas

DC.
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Parametros Valor Parametros Valor
aq 1.06035 Qg 0.95818
a2 -0.01687 a7 -0.02222
a3 -0.00199 asg 0.04180
oy -0.13275 Qg 0.00716
as -0.12891 Qai1g -0.00005

Cuadro 4.5.: Pardmetros pulsados optimizados.

Pulsed Vgs=-0.2V, Vds=3V
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Figura 4.10.: Medidas pulsadas de fichero Vgs = —0,2, Vds = 3V ajustado con
ecuacién de voltajes efectivos (e = 4,8250).

4.5. Aproximacion a la Ecuacion de Voltajes efectivos

En esta seccién se precisa, después de ver el buen desempeno de lo propuesto, la
ecuacion de voltajes efectivos. Antes recordemos que este modelo es empirico, como
lo son la mayoria de modelos circuitales, y la aproximacién del autor pasé por 3
etapas en cadena en la que en cada etapa se hizo ajustes y muchos intentos para
plasmarlo en el software de ayuda y luego llegar al resultado final.

Como se dijo antes, las variables que se cambiaron fueron Vdi y V ¢gi. Los modelos
convencionales solo usan estas variables, pero en esta tesis se ha insertado variables
pulsadas y se agregd nuevos parametros. Veamos la ecuacién una vez mas.
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Azul => Medidas ; Rojo => Simulacién
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Figura 4.11.: Corriente Id obtenido con la ecuacion de voltajes efectivos cuando
Vgpul = Vgiy Vdpul = Vdi (e = 2,7259).

Vdsi = Vdiq+ Vdigyy (a1 — OéQVdidiff) +Vgigisy (Ozg —agVygigigs + O‘5Vgi§liff)

Vgsi = Vgiq+ Vgidl-ff (046 — chgidiff) + Vdidiff (ag — Ongdidiff + Oz10Vdi?liff)

Ambas ecuaciones incluyen los dos voltajes convencionales de los modelos estaticos y
se anaden voltajes que hacen referencia a la informacion proveniente de las medidas
pulsadas.

La aproximacién logica radica en obtener una unica ecuacién para DC y Pulsada.
Los pardmetros en DC son dados por la ecuaciéon base que se utilice y los parame-
tros pulsados son los 10 parametros de la ecuacién de voltajes efectivos. Conservar
el modelo DC nos garantiza que los fenémenos producidos en bajas frecuencias o
aquellos que representen un comportamiento estatico se encuentren bien modelados.
No tendria sentido descartar la informacién del comportamiento estatico puesto que
es sobre este donde la senial RF se afiade. Por otro lado, esta ecuacién tenia que tener
la capacidad de que al no existir valores pulsados se pueda reducir a la condicién de
DC y todos los parametros pulsados no sean tomados en cuenta.

Las variables Vdi y Vgi del modelo estatico son quienes reciben informacion del
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4.5 Aproximacién a la Ecuacién de Voltajes efectivos

Insertar ecuacion de
voltajes efectivos a la
ecuacion base

Implementacién de
ecuacion de Cobra

Realizar optimizacion
de parametros
dinamicos de la
nueva ecuacion

Tomar 4 puntos
extremos de
polarizacidn

Figura 4.12.: Diagrama de flujo de extraccién de caracteristicas pulsadas.

comportamiento dindmico, de modo que sobre estas se agrega la variacién, no se
puede eliminar los voltajes DC porque son fundamentales para el punto de polariza-
cién, tampoco se puede agregar directamente los voltajes pulsados ya que tendriamos
valores demasiados altos que nos alejan del rango de valores de entrada que pueden
tomar; lo que se vio conveniente agregar son variables que contienen la diferencia
del voltaje DC y pulsado (Vdigirr v Vgiaify)-

La aproximacién matematica parte de la observacién de las curvas dindmicas y es-
taticas. Para entender esta aproximacion veamos la Figura 4.13. En negro se tiene
una curva DC cuando Vgs = —0,4V, en azul la misma curva pero de una medida
pulsada en el punto de polarizacion Vgs = —0,4V, Vds = 2V. Se pudo escoger otra
combinacién de curvas pero el objetivo es ver el fenémeno que ocurre. Ambas curvas
se interceptan, como era de esperar, en el punto de polarizacién. La primera impre-
sién es que existe una diferencia en la pendiente de las curvas. Es en esta diferencia
de las pendientes donde existe informacion que debe ser modelado. Sabemos que el
cambio esta relacionado a los pulsos enviados sobre los voltajes continuos. A pesar
que el tiempo de duracién del pulso es de 0,2us; es suficiente para que el transistor
responda con una alteracién que no esta directamente asociada al cambio de su pun-
to de polarizacién sino que mas bien a un cambio en su factor de amplificacién. La
diferencia se atribuye principalmente a lo efectos de segundo orden que se explicaran
mas adelante y que este modelo es capaz de ajustar.

Se podria decir que las curvas en algin segmento tienden a ser lineales, sin embargo
el modelo no se reduce a trabajar solo en un rango de operacién, sino en todos los
rangos de voltajes de sus terminales. Ademas como se explicé en la Seccién 2.8, que
el transistor es esencialmente no lineal.

Se opt6 por tomar una ecuaciéon polinémica de orden cuadrado que pueda ser quien
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Black => DC ; Blue => Pulsed
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Figura 4.13.: Variacién de una curva DC y pulsada, intersectadas en el punto de
operacion.

modele el cambio de la pendiente de DC a pulsada debido a que con una simple
inspeccion las curvas parecen responder a una media pardbola. A pesar que se suele
optar por esa practica, se hizo una rutina para escoger el grado mas apropiado que
se ajuste a las curvas caracteristicas de un transistor.

Con ayuda de ecuacién 4.12 utilizada para encontrar el vector de coeficientes que
mejor se ajusten a un conjunto de medidas, se logro graficar el grado mas apropiado
para ajustar a una curva aleatoria de un transistor GaAs. El vector t contiene la
corriente de salida que se desea ajustar, X es una matriz con los valores de voltajes
en sus columnas y w contiene el resultado de los coeficientes del polinomio. Mayor
informacién de la ecuacién en [RG12].

-1
o= (XTX) X"t (4.12)
Se observa que la curva en negro esta mas cerca del comportamiento del transistor.
Al contrastar la ecuacién de voltajes efectivos con grado cuadrado y luego cibico, se
observo que con el grado ciibico sigue mejor la trayectoria de la curva del transistor.

Esta fue la motivaciéon para optar por un polinomio de tercer grado en la ecuacion
de voltajes efectivos.

4.6. Diagramas del proceso

Todo este proceso se puede resumir de forma general en la Figura 4.15.
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4.6 Diagramas del proceso

Curva Vs Distintos Grados
0.04 T T T )

0.035F b

0.03F i

0.025

Id (A)

0.015F b

0.005

Figura 4.14.: Cuadrados: Curva ajustada con un polinomio cuadrado. Circulos:
Curva ajustada con un polinomio ciibico. Linea: Curva de datos medidos.

La Caracterizaciéon es un subproceso que consta en hacer la toma de medidas del
transistor, en DC y Pulsed, para luego guardarlas en ficheros de texto. Este proceso
no se realizo durante la tesis porque no se cuenta con herramientas para realizar
medidas pulsadas en la universidad; sin embargo, se trabajo con ficheros brindados
por la Universidad de College Dublin.

En esta tesis se trabajé con los modelos apropiados de Angelov y Cobra. Para validar
el proceso se utilizo la ecuaciéon de Cobra ya que se posee datos en medidas DC y
pulsadas de un transistor GaAs.

El subproceso de Extracciéon de Parametros es una rutina de bisqueda de los mejores
parametros que proporcionan el menor error en DC. Luego se realiza el subproceso
de Test Avanzado en donde con ayuda de la ecuaciéon propuesta de los voltajes
efectivos se inserta sobre algin modelo apropiado y con el subproceso de Extraccion
de Pardmetros se obtienen los mejores parametros para el caso de Pulsadas. Con
esto recién podemos asegurar tener un modelo aceptable capaz de modelar medidas
pulsadas en DC con un tnico conjunto de parametros.

Para ilustrar el modelo y conectar mejor la secuencia de ideas, se puede apreciar en
las siguientes figuras los diagramas de flujos de la nueva técnica propuesta soportada
en la ecuacién de voltajes efectivos. El diagrama flujo de la Figura 4.16, inicia con el
modelado de caracteristicas estaticas y finaliza con la obtenciones de parametros DC
que son utilizados por el diagrama de flujo de la Figura 4.17. La técnica propuesta
es la unién de ambos diagramas de flujos pero para dividir el proceso de opto por
hacerlo en los bloques dedicados al proceso estatico y luego al dindmico.

Se puede observar que el proceso de extracciéon de caracteristicas estaticas finaliza
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Caracterizacion o
. > Apropiado > Extraccion de Validacién del
(Flcheros de (Cobra, Angelov, Parametros >
medidas)
etc...)
A

Optimizacién/
Ajuste

w

N\

N\

Figura 4.15.: Diagrama general del proceso de obtencién de la nueva ecuacién.

Modelo
Aceptable

con los parametros obtenidos y ademas con la transconductancia y conductancia
de salida en DC. La ecuacion estatica utilizada en este trabajo ha sido la ecuacion
de Cobra. Al obtener los parametros que ajustan al fichero de medidas en DC se
debe de chancar las semillas por los valores obtenidos a la salida de la funcién de
busqueda del minimo. Hasta este momento se tiene una funcién que depende de Vds
vy Vgs que seran modificados en el siguiente proceso de caracterizacién dindmica.

A la ecuacién obtenida en el proceso de extracciéon de caracteristicas estaticas, se
debe cambiar Vgs y Vids por la ecuacion de voltajes efectivos. La ecuacién resultante
tendra los parametros dindmicos que después de pasar por la funcién de bisqueda del
minimo quedaran a ajustados. Si garantizamos que podemos obtener un conjunto de
parametros que modela el comportamiento en los 4 puntos de polarizacién extremos;
podemos afirmar que con el mismo conjunto de pardmetros seremos capaz de modelar
el comportamiento del transistor en cualquier otro punto. Una vez obtenido los
parametros dindmicos se puede derivar la funcién y extraer la transconductancia y
conductancia de salida RF.

Con los resultados de transconductancia y conductancia de salida podemos pasar a
comparar y presentar los resultados.
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Leer archivos de
( INICIO ) medidas DCy 4 de
medidas pulsadas

v
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Actualizar pardmetros
con los valores
ajustados
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Derivar respecto
los Voltajes en
Gate y Drain
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Conductancia de salida
DC

Transconductancia DC
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Figura 4.16.: Diagrama de flujo de la extraccién de caracteristicas estaticas.
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Figura 4.17.: Diagrama de flujo de la extraccién de caracteristicas dindmicas.
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5. Resultados y comparaciones

Existen ciertos fenémenos en los transistores de microondas que radican en el com-
portamiento fisico y como consecuencia alejan al dispositivo de tener un comporta-
miento esperado. Este comportamiento anémalo debe ser fuertemente considerado
por los modelos para que posteriormente puedan ser utilizados en los disefios de los
amplificadores de potencia. En la literatura estos fenémenos son llamados efectos de
segundo orden [Gol91b]. Obviar estos efectos puede llegar a estropear la principal
prediccién de Ids, echando a perder el modelo.

s Fenémenos de dispersiéon en Frecuencia

e Dispersion de la conductancia de Salida

e Dispersion de la transconductancia

= Fenomenos de conduccién sub-umbral

= Fenémenos de estimulacién éptica

e [luminacién del dispositivo con luz no coherente

e [luminacién del dispositivo con luz coherente
s Fenémenos térmicos

e Fendémenos térmicos debido a la temperatura ambiente

)

e Fendémenos térmicos producidos por el auto calentamiento o “Self-heating’
del canal del dispositivo producido por el punto de polarizacion.

En este apartado observaremos resultados y comparaciones extraidas a partir de la
ecuacion de voltajes efectivos. Esta tesis solo se enfoca en los fenémenos de dispersion
en frecuencia. Un gran aporte de la ecuacion propuesta es que permite reproducir con
facilidad las dos dispersiones en frecuencia; la transconductancia y la conductancia
de salida.

5.1. Transconductancia y Conductancia de Salida

En el Capitulo 2, se explicd que la descripcion ideal de una caracteristica no lineal en
la proximidad de un punto de polarizacién responde a su desarrollo en serie de Taylor
alrededor del mismo. Si observamos el circuito equivalente de gran senal (Figura 2.9)
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existe 3 elementos no lineales Cgd, Cgs e Ids. Para esta tesis solo importa prestar
atencion a Ids y los siguientes factores del desarrollo de la serie de Taylor.

0lds 0lds

1d ds) = ... ds+ ...
s(Vgs,Vds) + 8Vgsvgs+ s s+

El primer factor nos proporciona la transconductancia y el segundo factor la con-
ductancia de salida. Es importante entender que existen modelos que no modelan
el factor de amplificaciéon conocido como transconductancia ni la conductancia de
salida. En la realidad estas dos caracteristicas varian no solo en frecuencia sino
que ademads cambia de acuerdo al punto de polarizacién en el que se encuentre el
transistor.

5.1.1. En DC

La Transconductancia y Conductancia de Salida en DC se obtiene al derivar la
corriente Ids respecto a Vgs y Vds respectivamente.

0lds .
IVgipco gmpe
dlds s
WVdipe I4°PC

Como veremos a continuacién ambas caracteristicas cambian en cada punto de po-
larizacién.

Cuando se desea implementar un amplificador de potencia, se sabe que este va a
poseer una dispersion en frecuencia por lo que no va a amplificar de igual forma
en todas las frecuencias, por otro lado solo va a estar adaptada en su frecuencia de
operacion. Con las gréaficas anteriores podemos afirmar que también va a existir una
variacion de estas caracteristicas en los distintos puntos de polarizacién.

5.1.2. En pulsadas

El desarrollo de la serie de Taylor ecuacién de voltajes efectivos depende de 4 tér-
minos:
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0.07
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ds(Vgspc,Vdspc,Vgsrr, Vdsgr) Vs VVgspc + Vs VVgsrr

0lds 0lds

Vd Vd
Vdspe "V B0C T Gdsy ¥V dsre T
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aniRF — 9MEF anZR §asRE

Veamos la transconductancia y conductancia de salida para los valores en RF de un
fichero de pulsadas en el punto de reposo Vgs = —0,2V, Vds = 3V.

Las ecuaciones se encuentran en el Anexo (A.4). En el siguiente apartado analizare-
mos y compararemos las curvas en mayor detalle.

5.2. Dispersion en frecuencia

La dispersion en frecuencia nos indica que existe una fuerte variacién de los valores
de conductancia de salida Ggs ( o de su inverso Rys) y la transconductancia g,,. La
dispersién es un fenémeno importante en dispositivos que trabajen en frecuencias
que abarcan desde DC hasta RF, como lo son los transistores de microondas.

A continuacion veremos la diferencia entre g, v Gg4s en tres puntos de polarizacion
distintos; en zona de saturacion, zona lineal y zona de pinch-off.
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Gds (S

Figura 5.2.: Conductanciade salida de medidas DC.

= A. Zona de saturacién: Vgs = 0V, Vds = 0,5V
= B. Zona de lineal: Vgs =0V, Vds = 2,5V
= C. Zona de pinch-off: Vgs = —0,8V,Vds = 1,5V

5.2.1.

Dispersion de la conductancia de Salida

En la siguiente tabla se presentan los resultados del calculo de la conductancia de
salida en las distintas zonas:

’ Zona \ Gaspc (S) ‘ Gasrr (5) ‘

Dispersién

A 0.05281 0.057313 Gysrr incrementd en un 8,5268 % respecto a Ggspc
B 0.00212 0.004762 | Gusrr incrementé en un 124,6226 % respecto a Ggspc
C 8.70451e-04 | 0.001890 | GysrF incrementd en un 117,1288 % respecto a Gyspc

Cuadro 5.1.: Variacién de la conductancia de salida.

Luego de ver los resultados del cuadro 5.1, podemos asegurar que este es el fenémeno
dispersivo de frecuencia mas importante en los transistores de microondas. La con-
ductancia de salida RF (Ggspr) puede tener valores que exceden incluso el doble, en
algunas zonas de polarizacién, que los valores poseidos por la conductancia de salida
DC (Gyspc)- Este fendmeno dispersivo estd asociado a la existencia de los estados
trampa o “traps”. Los estados trampa almacenan carga temporalmente en tiempos
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Figura 5.3.: Transconductancia de medidas pulsadas.

del orden de los milisegundos y segundos (Hz y KHz en frecuencia). Esto deja de
suceder en RF por lo que los estados no participan en el proceso de conduccién a
frecuencias de microondas.

La resistencia de salida Rgs (0 su inverso Gy) tienen su primordial papel a la hora
de adaptar el transistor a las siguientes etapas del amplificador; al ajustar esta
impedancia estamos ajustando el parametro Scattering Sas.

A modo de validar que este hecho ha sido modelado, se puede verificar en la biblio-
grafia [CPA85, CD94, RHJ89, TFG92, dIM96], en donde se cuantifica este fenémeno.
Por esto aseguramos que fielmente estamos modelando la dispersién de conductancia
de salida.

5.2.2. Dispersion de la transconductancia

En la siguiente tabla se presentan los resultados del calculo de la transconductancia
en las distintas zonas:

’ Zona ‘ gmpc (S) ‘ gmrr (5) ‘ Dispersién

A 0.05141 0.04942 | gmpc incrementd en un 4,0267 % respecto a gmpE

B 0.06000 0.057508 | gmpc incrementé en un 4,3333 % respecto a gmgrr

C 0.02307 0.022154 | gmpce incrementd en un 4,1347 % respecto a gmpr

Cuadro 5.2.: Variacion de la transconductancia.

En el cuadro 5.2 se puede apreciar el efecto dispersivo de la transconductancia, donde
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Conductancia de Salida RF
0.09= : ; ‘

0 0.5 1 15 2 25 3
Vvds (V)

Figura 5.4.: Conductancia de Salida de medidas pulsadas.

gmRF puede tener valores entre 4 y 5% inferiores que la transconductancia de DC
(gmDC). Este fenémeno dispersivo estd asociado a las impurezas del material del
transistor entre las uniones Gate-Source y Gate-Drain. Las impurezas pueden apoyar
o disminuir en el transporte de portadores de modo que se genera una variaciéon de
la corriente de drain y en el valor de la transconductancia.

La transconductancia gm tiene un papel importante a la hora de ajustar la ganancia
del transistor, por lo que esta asociado con el parametro Scattering Soi.

A modo de validar que este hecho ha sido modelado, se puede verificar en la bibliogra-
fia [Lad88, Kaw90, dIM96], donde se cuantifica este fendmeno. Por esto aseguramos
que fielmente estamos modelando la dispersion de la transconductancia.

5.3. Ventajas Cualitativas de modelo

Esta propuesta del modelo de la corriente Ids presenta ventajas cualitativas frente
a los modelos no lineales convencionales. Las principales ventajas son:

= Capacidad de predecir el comportamiento del transistor con una ecuaciéon y
un solo conjunto de pardmetros.

= No es necesario alterar la ecuacién estatica.
» Facilidad para obtener los efectos dispersivos de segundo orden.

A continuacién se contrastard los requerimientos del modelo propuesto con los mo-
delos convencionales.
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Negro= Medido, Azul= Simulado
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Figura 5.5.: Zonas de evaluacion de g, y Ggs.

’ \ Modelos Convencionales \ Modelo Propuesto
Mediciones Elevado niimero de mediciones. Una medida en DC y 4 pulsadas.
Tipos Cobra, Angelov, Materka, Curtice. Ecuacion de voltajes efectivos.
Sobreajuste Definido por el modelo. Al elevar el grado del polinomio.
Complejidad | Menor complejidad computacional. | Mayor complejidad computacional.

Cuadro 5.3.: Comparaciones cualitativas entre el modelo propuesto y un modelo
convencional.

El cuadro 5.3 compara el modelo propuesto versus los modelos convencionales. En
un modelo convencional la cantidad de ficheros de medidas es mayor, debido que
para reproducir el comportamiento del transistor se debera obtener todos los para-
metros para cada punto de polarizaciéon . Con la ecuacion de voltajes efectivos solo
se requiere de las medidas DC y 4 pulsadas. Por otro lado se observé, durante el
desarrollo de este trabajo, que es facil caer en el sobreajuste cuando el polinomio de
la ecuacién de voltajes efectivos es mayor al grado cibico. La complejidad compu-
tacional esta directamente relacionada con la cantidad de variables del modelo, en
este punto el modelo propuesto tiene la desventaja de ser mas complejo términos
computacionales debido a que se afiade pardametros a la ecuaciéon convencional.
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6. Conclusiones y trabajos futuros

En este capitulo se presentaran las conclusiones del trabajo y se dardn futuras lineas
de investigacion.

6.1. Conclusiones

= Se ha podido implementar y demostrar que con una tnica ecuacién de voltajes
efectivos para la no linealidad Ids podemos reproducir el comportamiento de
un transistor de microondas para ambas medidas DC y Pulsadas.

» Es importante realizar una red RC al ingreso de Gate y Drain para obtener los
voltajes DC y RF, consideramos que este cambio de la topologia es el inicio
de una distinta técnica de modelado.

» La ecuacion de Angelov ajusta mejor a transistores de alta potencia mientras
que la ecuacién de Cobra a transistores de menor potencia, se demostré con
tecnologias GaN y GaAs para alta potencia y baja potencia respectivamente.

s Con la técnica propuesta es posible la extraccién directa de la transconductan-
cia (gm) y la conductancia de salida (Gds) en baja frecuencia y alta frecuencia
bajo con distintos puntos de polarizacion.

= En una senal DC y otra en pulsada existe una variacion en la pendiente, esta
variacion es evidencia de la dispersion de gm y gds.

= La transconductancia es un factor de ganancia que no solo depende de la fre-
cuencia de operacion, sino que el punto de reposo altera ligeramente este factor,
se observo que la transconductancia en DC es 5 % mayor a la transconductan-
cia en RF.

» La conductancia de salida es un factor que permite acoplar etapas o bloques por
ejemplo en un amplificador, esta conductancia cambia no solo por la frecuencia
de operacion sino que ademas el punto de reposo también altera su valor, se
observo que la conductancia de salida en RF cambia duplicando el valor de la
conductancia de salida en DC.

6.2. Futuras lineas de investigacion

A pesar de los esfuerzos de introducir una nueva técnica en el modelado de transis-
tores de microondas FET, todavia resta un largo camino por recorrer. Hemos dejado
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en claro la importancia del comportamiento no linealidad, asi como de los efectos
de segundo orden. Un gran aporte, que seria resaltante incluir, es un modelado de
la variacién de las propiedades de un transistor de microondas con la temperatura
externa de trabajo. También otra linea de investigacién a futuro seria modificar la
ecuacion de voltajes efectivos de modo que deje de ser polinémica y se introduzca
una funcién continua como por ejemplo tangente hiperbdlica.
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Glosario

ADS
AP
AlGaAs
BER
CAD
Cec

Cs

Cyd

Cys

Advance Design System

Amplificador de potencia

Arseniuro de Galio y Aluminio

Taza de error de bit, es el nimero de bits de error por unidad de tiempo
Computer-aided design

Capacidad de realimentacién usada en el modelo de Hans-Olof Vickes
Capacidad Drain-Source

Capacidad Gate-Drain

Capacidad Gate-Source

Capacidad de baja frecuencia “low-frequency”

Capacidad de Drain-Source correspondiente a un transistor encapsulado
Capacidad de Gate-Source correspondiente a un transistor encapsulado
Capacidad de Gate-Drain correspondiente a un transistor encapsulado
Capacidad parasita Drain-Source

Corriente Directa.

Digital Pre-Distorsion

Drenador

Frequency division duplex

Frequency division multiple access

Transistor de Efecto de Campo

Arseniuro de Galio

Nitruro de Galio

Compuerta

High Electron Mobility Transistor

Corriente drain-source
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IMS International Microwave Symposium

v Current-Voltage

LTE Long-Term evolution o Evolucion a largo plazo
LTM Long Term Memory Effect

MESFET Transistor de Juntura Metal — Semiconductor
MIMO Antena de Miltiple entradas y multiples salidas
MOSFET Metal Oxido Semiconductor FET

PCS Personal Communication System

RC Resistencia-Capacitor

RF Radiofrecuencia

RFIC Circuito integrado de radio frecuencia

S11 Coeficiente de reflexién a la entrada con la salida adaptada
S Coeficiente de transmision a la entrada con la entrada adaptada
So1 Coeficiente de transmision a la salida con la salida adaptada
S99 Coeficiente de reflexién a la salida con la entrada adaptada
STM Short Term Memory Effect

Source Surtidor

TDMA Time-division multiple access

UMTS Universal Mobile Telecommunications Service

Vs Voltaje drain-source

Vs Voltaje gate-source

WCDMA Wideband Code Division Multiple Access
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A. Anexo

A.1. Test Fixture

Un Test Fixture es un dispositivo utilizado para caracterizar distintas familias de
transistores. El transistor recibe las senales en DC y Pulsadas por sus terminales
Gate y Drain. En los dispositivos de alta frecuencia cada elemento conductor cambia
la fase a través de su longitud. Con un Test Fixture esto no sucede ya que los
conectores se acoplan mediante una calibracién en carga, corto circuito y circuito
abierto al transistor. Gracias a sus conectores SMA pueden ser visto los resultados
en otros equipos de RF. Para la validacién de modeles es un dispositivo muy usado
yva que estas medidas son las que se contrastan con los modelos. Los modelos deben
asemejarse a los resultados de un Test Fixture.

Figure A.1l.: Test Fixture Diva 256 de Accent Optical Technologies

A.2. fminsearch

Esta funcion de MATLAB encuentra los minimos de la funcién multivariable sin
restricciones utilizando el método derivative-free.
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A.2.1. Descripcion

fminsearch encuentra el minimo de una funcién escalar de varias variables, a partir
de una estimacién inicial. Esto se conoce generalmente como optimizacién no lineal

sin restricciones.

x = fminsearch (funl, x0) comienza en el punto x0 y encuentra un minimo local x
de la funcién descrita en funl. x0 puede ser un escalar, vector o matriz.

x = fminsearch (funl, x0, opciones) minimiza con los pardmetros de optimizacién
especificados en las opciones de estructura. Puede definir estos pardmetros utilizando
la funcion optimset. fminsearch utiliza estos campos de estructura opciones:

Display ‘off’ no muestra salidas; ’iter’ en cada iteracién; 'notificar’ si la funcién no converge
FunValCheck Compruebe si los valores de la funcién objetivo son vélidas.
MaxFunEvals Numero méximo de evaluaciones que la funciéon permite

Maxiter Numero maximo de iteraciones permitido

OutputFcn Especifica funciones del usuario que la optimizacién llama en cada iteracién.

PlotFcns Grafica varias medidas de progreso mientras el algoritmo se ejecuta.

TolFun La tolerancia de terminacién en el valor de la funcién, un escalar positivo.

TolX Tolerancia de terminacion de x, un escalar positivo.

Table A.1.: Campos de estructura opciones.

A.3. Ecuacion lds de voltajes efectivos con Cobra

Id = (beta x (vef fP)tanh (alpha x Vdsi x (1 4 zeta x veff))) (A.1)

Donde:

vgst = (Vgsz' — (1 + betaz) vto + gamma X Vdsi)

veff =05 (vgst + 1/ vgst? + delta2>

lambda
1+ miu x Vdsi?2 + psi x vef f

)

p=(

Vdsi = Vdig + Vdidiff (011 — OéQVdidZ‘ff) + Vgidiff (Ozg — a4Vgidiff -+ OZSVgigiff)
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A.4 Ecuaciones de conductancia de salida y transconductancia

Vgsi = Vgiq+ Vgidiff (046 — a7Vgidiff) + Vdidiff (ag — OéngidZ'ff + alOVdisliff)

Vdigify = Vdpul — Vdi
Vagigisr = Vgpul —Vgi

A.4. Ecuaciones de conductancia de salida y
transconductancia

A.4.1. EnDC

A.4.1.1. Conductancia de salida

0lds

dspo = —2 95
945DC = BV dine

Donde:
Vdipc = Vdsi = Vdig

A.4.1.2. Transconductancia

Donde:
Vgipc =Vgsi = Vgiq

A.4.2. En pulsada

A.4.2.1. Conductancia de salida

0lds

dspp = —2 05
IERE = 5V dinr
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Donde:

VdiRF = Vdpul

A.4.2.2. Transconductancia

0lds
8ng'RF

9gMRF =

Donde:

Vgirr = Vgpul
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