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RESUMEN

En este trabajo se presenta la aplicacion de la técnica de las funciones descriptivas a la
caracterizacion y andlisis de amplificadores de microondas que utilizan transistores bipolares
(BIT) y MESFET. Este estudio abarca desde la caracterizacién del dispositivo activo hasta la
optimizacién del amplificador pasando por el andlisis de los parAmetros caracteristicos del
sistema: eficiencia, ganancia y ancho de banda.

El presente trabajo se divide en dos partes claramente diferenciadas. La primera de ellas, que
comprende los capitulos 1, 2 y 3, presenta la técnica de las funciones descriptivas para redes
activas de dos puertas y su aplicacién a la caracterizacién de un amplificador bipolar. La
segunda, capitulo 4, tiene como objetivo el andlisis exhaustivo de la caracterizacion de un
MESFET mediante las funciones descriptivas y la optimizacién de las condiciones de
polarizacién para mAxima ganancia del amplificador.

Por su complejidad matematica, el uso de esta técnica se ha limitado casi exclusivamente a la
caracterizacion de dispositivos y circuitos de una puerta, diodos y osciladores. Sin embargo, a
diferencia de otros métodos no-lineales empleados en la caracterizacién de transistores
bipolares, la técnica de las funciones descriptivas proporciona informacién sobre los estados de
funcionamiento del transistor, las transiciones entre ellos asi como la influencia de los
armonicos de orden superior y de la anchura de base en la corriente. El anilisis de este tltimo
fendémeno, bastante complicado con otras técnicas, resulta de gran simplicidad con este método
tal y como se muestra en este trabajo. La importancia de la anchura de base se pone de
manifiesto al prevenir la saturacion del transistor en el sentido tradicional y al modular la
resistencia serie del colector. El hecho de incluir este fendmeno implica un mayor mimero de
términos en las ecuaciones diferenciales lo que a su vez hace més complicada la resolucion del
sistema no-lineal que describe el circuito. Para facilitar el cdlculo numérico se hacen las

siguientes consideraciones:



a) La operacién del transistor se realiza de tal forma que pasa directamente del modo de
anchura de base al de corte sin la intervencién de un periodo activo

b) Las formas de onda de las corrientes en los terminales del transistor se suponen sinusoidales.

Al incluir la dependencia con la polarizacion de los parametros del modelo equivalente del
MESFET, la técnica de las funciones descriptivas permite una caracterizacién mas completa y
optima del amplificador. De este modo, se calcula la condicién 6ptima de polarizacién para
maxima ganancia obteniendo las graficas de los principales parametros: intensidad drenador-
fuente, eficiencia, potencia de salida, capacidad puerta-fuente y la capacidad drenador-puerta,
para las distintas polarizaciones. Es de destacar que es la primera vez que se aplican las
funciones descriptivas a dispositivos MESFET.

La formulacién del problema por las funciones descriptivas da lugar a un sistema de
ecuaciones algebraicas no-lineales para cuya resolucion se emplean algoritmos tradicionales. La
comprobacion de la capacidad de este método se lleva a cabo mediante técnicas de simulacion
bien probadas y por los resultados experimentales obtenidos de los prototipos realizados.

El método propuesto permite sin excesiva complejidad matemética, una caracterizacion
completa del amplificador incluyendo las formas de onda de las tensiones y corrientes, la
sintesis de las impedancias de entrada y salida y el célculo de los principales pardmetros
caracteristicos: ganancia en potencia, ancho de banda y eficiencia. Los resuitados obtenidos
confirman la capacidad de la técnica de las funciones descriptivas para analizar el sistema no-
lineal a pesar de las limitaciones impuestas por las hipétesis de trabajo.

Aunque existen otras técnicas de andlisis de amplificadores de RF en el dominio del tiempo
'muy exactas, dichos métodos no permiten, como lo hace la técnica de las funciones
descriptivas, el andlisis del circuito no-lineal en su totalidad y no proporcionan los pardmetros

necesarios para la sintesis y optimizacion de los circuitos de acoplo.
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INTRODUCCION

Introduccién

El analisis de amplificadores de microondas en gran scfial es, en la mayoria de los casos,
extraordinariamente complejo debido a su caracter altamente no-lineal por lo que es
necesario considerar diversas simplificaciones en su planteamiento y resolucién analitica.

Una forma inmediata de caracterizar un amplificador en gran sefial, es dibujar en una
Carta de Smith los contornos de las impedancias de carga que resultan para unos valores
dados de ganancia y potencia de salida. Estos contornos, aproximadamente circulares,
pueden utilizarse a continuacién para seleccionar una impedancia de carga de salida que
corresponda al mejor compromiso de ganancia y potencia. Los contornos se¢ generan
empiricamente conectando varias cargas al amplificador y midiendo la ganancia y potencia a
la salida para cada una de las cargas. Este método se conoce como “load -pulling™!'],

Aungue el método de “load-pulling” se sigue empleando, actualmente hay una mayor
tendencia a estudiar los amplificadores de microondas en gran sefial mediante
aproximaciones cuasi-lincales'”). Para predecir las prestaciones del circuito no-lineal se
emplean las ecuaciones de disefio tradicionales con los pardmetros “S” medidos para gran
sefial. Al ser los pardmetros de dos puertas fundamentalmente un concepto lineal, una
aproximacion cuasi-lineal implica que los circuitos no-lineales sigan la teoria de los circuitos
lineales. El grado de exactitud de los resultados obtenidos depende del grado de no-
linealidad del circuito considerado.

Otro método alternativo vilido tanto desde el punto de vista teérico como experimental
para el andlisis analégico y digital de baja frecuencia, es usar técnicas en el dominio del
tiempot™!
un circuito no-lineal se aplica la teoria convencional de circuitos. Las ecuaciones resultantes

. Para obtener las ecuaciones diferenciales en el dominio del tiempo que describen

son no-lineales y se pueden resolver numéricamente. Aunque las técnicas en el dominio del

tiempo son especialmente pricticas en el andlisis de circuitos que incluyen sélo elementos



concentrados, también se pueden usar en una gran variedad de circuitos de elementos
distribuidos.

Sin embargo, ¢l andlisis en el dominio del tiempo presenta las siguientes limitaciones:

1. Su incapacidad para manejar cantidades definidas en el dominio de la frecuencia.
2. La dificultad de aplicarlo en circuitos con excitaciones multiples de pequeﬁa sefial y
distintas formas.

El método de “shooting™!"! es especialmente adecuado para circuitos de microondas, ya
que en este tipo de circuitos aparece la dificultad adicional de respuestas transitorias
gobernadas por constantes de tiempo mucho mayores que el periodo de las sefiales de
excitacion, por lo que no son aplicables las técnicas de integracién directa.

Por el contrario, una de las ventajas mds claras del analisis en el dominio de la
frecuencia® es que un circuito relativamente complejo puede reducirse a uno o mas
conjuntos de impedancias a cada armoénico de la frecuencia de excitacion.

De las numerosas técnicas aparecidas en los Gltimos aflos para el anélisis de circuitos de
microondas en el dominio de la frecuencia, las dos mas utilizadas son el andlisis por balance
arménico y las series de Volterra!®”),

El analisis por balance arménico se utiliza en circuitos fuertemente no lineales excitados
por un Unico generador de sefial. Su aplicacion mds frecuente es a circuitos activos como
amplificadores, mezcladores y multiplicadores de frecuencia.

En el caso de circuitos ligeramente no lineales y excitados por multiples entradas de
pequefia sefial, €stos se analizan mejor utilizando las series de Volterra

Para poder aplicar cualquiera de las tres técnicas sefialadas -anélisis en el dominio del
tiempo, andlisis por balance arménico y las series de Volterra- es necesario un modelo de
circuito de parametros concentrados.

Una técnica hibrida entre el andlisis en el dominio del tiempo y el anlisis en el dominio
de la frecuencia es la llamada técnica de las funciones descriptivas™” que aprovecha las

ventajas de ambos dominios y al igual que las anteriores se basa en un proceso de cuasi-



linealizacién llevado a cabo para formas de onda especificadas a priori. Se denominan
funciones descriptivas a las funciones cuasi-lineales que describen las caracteristicas de
transferencia de la no-linealidad y representan las impedancias dindmicas a la entrada y a la
salida del elemento no-fineal.

La principal ventaja de la técnica de las funciones descriptivas reside en la posibilidad de
analizar el circuito completo del amplificador, la optimizacién de las redes de acoplo y el
anélisis del contenido de armoénicos. Sin embargo, también hay que considerar los
inconvenientes que presenta este método como son:

1. La resolucién del sistema de ecuaciones no-lineales que describe el sistema.
2, La dificultad de conocer las formas de onda a priori en determinadas aplicaciones.

La resolucién del sistema de ecuaciones se puede simplificar considerando unas hip6tesis
de trabajo iniciales. Los resultados obtenidos permitirin comprobar la validez de estas
hip6tesis iniciales. Respecto a la segunda, la posibilidad de separar las partes lineal y no-
lineal del circuito!'! permite analizar el contenido de arménicos significativos de las formas
de onda de las seiiales de control después de la accién de filtrado por la parte lineal del
sistema, lo que permite tener un buen conocimiento de las mismas.

Los tres métodos - técnicas en el dominio del tiempo, técnicas en el dominio de la
frecuencia y la técnica de las funciones descriptivas- se consideran como métodos
intermedios entre ¢l método clésico de “load pulling” y el método basado en el anilisis en
pequeiia sefial.

Las tres técnicas sefialadas requieren un modelo circuital de pardmetros concentrados y la
aproximacion cuasi-estética. Esta aproximacion consiste en la sustitucion de una operacion
no-lineal por una lineal que depende de la sefial de entrada. Esta suposicion cuasi-estatica
permite la obtencion de circuitos equivalentes para dispositivos de estado sélido usando
s6lo elementos concentrados tanto lineales como no-lineales. Respecto al rango de validez
de esta aproximacion, estudios tedricos y experimentales!' ¥ sobre semiconductores de Si

y GaAs, demuestran que el retardo temporal es del orden de picosegundos y menor que el



inverso de [a frecuencia més alta de operacién del dispositivo. Avn asi, este inconveniente
puede ser solventado en algunos casos. Por ejemplo, es posible considerar en el modelo
cuasi-estético el tiempo de retardo entre el voltaje de puerta y la corriente de drenador en €l
circuito equivalente de MESFET de AsGa, como se verd en la seccién 4 del Capitulo II.

De lo expuesto se podria concluir que la técnica de las funciones descriptivas es en
principio una de las mds aptas para abordar el andlisis de circuitos activos de microondas en
gran sefial. Sin embargo, debido a la dificultad, tanto desde el punto de vista fisico como
matemdtico para obtener las funciones descriptivas, el empleo de esta técnica se ha limitado
a dispositivos activos de dos puertas (osciladores) y a no linealidades pasivas no habiéndose
aplicado a amplificadores BJT y MESFET. La idea de superar estas dificultades es lo que
nos ha impulsado a centrar nuestro interés y desarrollar este trabajo en el andlisis de
amplificadores de RF mediante funciones descriptivas.



Planteamiento y objetivo de la tesis

En este trabajo se presenta la aplicacion de la técnica de las funciones descriptivas a la
caracterizacién de amplificadores de microondas empleando transistores bipolares y
MESFET. Este estudio abarca desde la caracterizaciéon del dispositivo activo hasta la
optimizacién del amplificador pasando por el anilisis de los pardmetros caracteristicos del
circuito: eficiencia, ganancia y ancho de banda. Esta caracterizacion tan completa desde el
punto de vista tedrico como experimental de los amplificadores en gran sefial proporciona
un mejor conocimiento de los métodos de anélisis no-lineal asf como del grado de validez de
la aproximacidén cuasi-estdtica de las no-linealidades. Para ello, el Capitulo I presenta la
estructura general de un amplificador de microondas, describiendo los métodos de anélisis
en gran sefial, realizando un estudio detallado del método de las funciones descriptivas que
es el empleado en todo este trabajo.

La confirmacién de los resultados tedricos con los experimentales depende del grado de
no-linealidad que presente el dispositivo activo; por ello es requisito imprescindible la
eleccion de un modelo adecuado para el caso de los transistores bipolares y MESFET que
proporcione al mismo tiempo buenos resultados y simplicidad en los cdlculos mateméticos.
Es precisamente la discusion del modelo adecuado para cada caso lo que constituye el
contenido del Capitulo II. En este Capitulo se incluyen las modificaciones efectuadas en
cada modelo cuando se considera la variacion de los distintos parametros del circuito
equivalente con algunas variables de control como son la temperatura y la polarizacion,
Aunque estas variables afectan a la mayoria de los pardmetros tanto de bipolares como de
MESFET, se puede afirmar que en cada caso predomina la influencia de una de ellas sobre
determinados elementos del modelo equivalente considerado. Asf por ejemplo, para el caso
de los transistores bipolares es muy determinante el efecto de la temperatura en la tension
base-emisor; en la capacidad, en el potencial de contacto y en la resistencia del colector asi
como en el valor limite de la corriente de colector. El resto de los pardmetros del BJT se

pueden considerar como constantes respecto a variaciones de la temperatura. El anlisis de



los transistores MESFET para RF resulta més complicado al existir un mayor nimero de
elementos dependientes de las variables de control, V, y V4. Las expresiones que incluyen
estas dependencias contienen mayor nimero de constantes. Los valores de estas constantes
se determinan ajustando los pardmetros modelados a los medidos experimentalmente. Los
resultados obtenidos confirman que algunos de los pardmetros pueden seguir siendo
considerados como constantes frente a pequefias variaciones de la variable de control y ast
se considerard en el anilisis. Debido a la mayor importancia de la dependencia con la
polarizacién que con la temperatura, se ha realizado un proceso de optimizacién de la
otencia de salida respecto a la polarizacién. Un estudio detallado de la influencia de la
temperatura en los parimetros del modelo equivalente del transistor y en el comportamiento
del amplificador constituye una de las lineas de futura ampliacién de este trabajo.

El Capitulo Il presenta la caracterizacién de un amplificador bipolar mediante 1a técnica
de las funciones descriptivas. El andlisis se lleva a cabo considerando el modelo cldsico de
carga para caracterizar el dispositivo activo. La verificacidén de los resultados obtenidos por
esta técnica se lleva a cabo mediante un anélisis por balance arménico y por comparacién
con los resultados obtenidos experimentalmente. La excelente coincidencia entre los
resultados confirma 1a capacidad del método de Ias funciones descriptivas en la
caracterizacion de amplificadores bipolares de microondas y de la validez de las hip6tesis
iniciales impuestas con objeto de simplificar el cdlculo numérico.

La caracterizacién y posterior optimizacién de un amplificador MESFET de microondas
constituyen el contenido del Capitulo IV. Este estudio resulta novedoso no sélo por la
aplicaciéon de esta técnica a MESFET asi como por el proceso de optimizacién de los
principales parametros del comportamiento del amplificador. La confirmacién de los
resultados obtenidos se lleva a cabo por simulacién CAD para el andlisis de MESFET y por
los resultados obtenidos experimentalmente.



Las consideraciones finales de este trabajo junto con las lineas de investigacién futuras, se
recogen en el Capitulo V. Por tltimo, los distintos desarrollos matemdticos empleados en
los procesos de célculo se amplian en los Apéndices: A-I, A-II, A-III, A-IV y A-V.



CAPITULO I

AMPLIFICADORES DE MICROONDAS.
TECNICAS DE ANALISIS EN GRAN SENAL.



I. AMPLIFICADORES DE MICROONDAS. TECNICAS DE
ANALISIS EN GRAN SENAL.

1.1. Amplificadores de microondas

La amplificacion a bajo nivel de sefiales a frecuencias de microondas se puede realizar
con diversos dispositivos siendo los transistores los mas empleados. El disefio de los
amplificadores de microondas!'? se basa en los parimetros de scattering “S” del transistor,
fig 1.1, ya que permiten una descripcion completa de una red de dos puertas y de los
parametros caracteristicos del comportamiento del amplificador como son: ganancia, ancho

de banda y eficiencia entre otros.

Entrada Salida

a
l Red de 2 puertas * &

bl"—'—'—'

Fig. 1.1.
(bl) - (Su SIZJ (“l)
b, Sy Sp/ \ay
S, = ﬁI coeficiente de reflexion a la entrada con la salida adaptada
1 a, =0

b .
S, = \2‘ coeficiente de reflexion a la salida con la entrada adaptada
a2 a, =0
1

b .
S = —Zl coeficiente de transmision
1 a, =0
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b ’ . L,
S, =— coeficiente de transmision inversa
a
2la =0

YL os transistores bipolares se emplean fundamentalmente en aplicaciones en las que no es
imprescindible trabajar en condiciones de bajo ruido y en las que se desea realizar un estudio
mas exhaustivo de la fisica de! dispositivo. Sin embargo, en la actualidad los avances
tecnol6gicos en el campo de las comunicaciones implican frecuencias més altas de trabajo
en condiciones de bajo ruido por lo que se ha extendido el uso de MESFET en el disefio de
amplificadores de microondas. Estos transistores FET de arseniuro de galio (AsGa) con
puerta Schottky permiten trabajar en condiciones excelentes de ganancia y linealidad.
Ademds de estas caracteristicas tedricas existe una diferencia entre los bipolares y los
MESFET desde el punto de vista experimental y es la posibilidad que ofrecen estos tltimos
para adaptarse a una integraciébn monolitica con lo que la realizacién de los prototipos
experimentales con estos dispositivos de estado solido resulta menos costosa y mas
compacta.

Las consideraciones mis importantes a tener en cuenta en el disefio de amplificadores de
microondas son: estabilidad, ganancia en potencia, ancho de banda, ruido y las condiciones
de polarizacién.

La seleccién del elemento activo mas adecuado, primer paso en el disefio de un
amplificador, depende de las especificaciones finales que debe satisfacer el amplificador.
Asimismo, es importante para obtener el comportamiento en AC requerido, elegir

adecuadamente el punto y ¢l circuito de polarizacién.

1.2. Andlisis de amplificadores en gran sefial

El anélisis en gran sefial de amplificadores de microondas es mucho més complejo que el
andlisis en pequefia sefial. Una de las principales dificultades es que no se conocen los

parametros “S” en gran sefial por lo que es necesario determinarlos experimentalmente.
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Esto requiere un montaje experimental complicado y un proceso de calibracién muy
tedioso.

En la mayoria de los casos no es posible utilizar métodos analiticos convencionales para
analizar un amplificador en gran sefial®, por lo que es preciso considerar algunas
simplificaciones que permitan su planteamiento. Mediante un proceso de cuasi-linealizacion
se pueden tratar las no-linealidades presentes en el sistema. Este proceso consiste en
reemplazar cada operacién no-lineal por una operacién lineal aproximada y estudiar el
sistema cuasi-lineal resultante. Esta aproximacion es valida siempre y cuando las no-
linealidades sean débiles.

Las técnicas de anélisis de amplificadores de microondas en gran sefial se basan en la
aproximacién cuasi-estitica. Esta aproximacién consiste en la sustitucion de una operacién
no-lineal por una lineal que depende de la sefial de entrada. Este procedimiento da lugar a
diferentes aproximaciones lincales para la misma no-linealidad cuando se aplican sefiales de
entrada de diferentes formas o incluso para sefiales de entrada de igual forma pero de
distinta amplitud. Mediante esta aproximacién se puede convertir un modelo de pequefia
sefial del dispositivo en un modelo de gran sefial. Sin embargo, no es posible aplicar esta
aproximacién a todos aquellos dispositivos donde su operacién esté dominada por los
efectos temporales. Este es el caso de los dispositivos de tiempo de transito, IMPATT, y de
transferencia de ¢, debido fundamentalmente al elevado grado de no-linealidad que
presentan.

Baséandose en la aproximacién cuasi-estatica, las técnicas de andlisis de amplificadores en
gran sefial se pueden dividir en tres grandes grupos:

» Load pulling.
¢ Métodos en el dominio del tiempo y la frecuencia.

o Método de andlisis en gran sefial a partir de pequefia sefial.

12



1.2.1. Load Pulling.

Este método es el mas directo y el méas tradicional y utiliza 1a Carta de Smith. Consiste en
dibujar los contornos de las impedancias de carga que resultan para distntos valores de
ganancia y potencia de salida.

Estos contornos se generan empiricamente conectando varias cargas al amplificador y
midiendo la ganancia y potencia a la salida para cada carga. Este procedimiento es muy
laborioso™ por lo que en la actualidad se emplean otros métodos que permitan un anlisis
simultaneo para distintos valores de la carga de salida.

Las principales limitaciones de este método son:

1. La dificultad para medir las impedancias de carga en los terminales del dispositivo.
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2. La posibilidad de que la impedancia de carga a los arménicos de la frecuencia de
excitacién pueda afectar significativamente al comportamiento del circuito ya que en este
proceso la medida de la impedancia de carga se realiza a la frecuencia fundamental.

El método de Load Pulling no es adecuado para determinar los niveles de armoénicos o los

efectos de excitacidén multitono en circuitos lineales o cuasi-lineales.

1.2.2. Métodos en el dominio del tiempo y la frecuencia.
Se basan principalmente en un proceso de cuasi-linealizacién. En estos métodos, el
circuito equivalente estd descrito mediante ecuaciones diferenciales que se resuelven en el

dominio del tiempo o de la frecuencia. En funcién de esto Gltimo se clasifican en:

e Técnicas en el dominio del tiempo.
e Técnicas en el dominio de la frecuencia.

e Técnica de las funciones descriptivas.

Z(w)
Circuito P Circuito
t:
Vi) Acoplo N(f)“_(;;zec;l Acoplo Zw)
Entrada Salida
Fig. 1.3.

La figura 1.3 muestra el esquema general de un amplificador de microondas donde Ia
parte no-lineal puede incluir distintos componentes activos. El circuito consiste de un
dispositivo de estado soélido no-lineal que se conecta a una carga y a una fuente de

excitacion. Inicialmente se considera que la fuente de excitacidn contiene solo una
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componente a la frecuencia fundamental. Los circuitos de acoplo se incluyen para optimizar

el comportamiento del sistema asi como para filtrar los armdnicos.

1.2.2.1. Técnicas en el dominio del tiempo.

Son de gran utilidad para el anilisis analégico y digital a baja frecuencia. Para llegar a las
ecuaciones diferenciales en el dominio del tiempo que describen el circuito se aplica la teoria
convencional de circuitos. Las ecuaciones resultantes son no-lineales y se resuelven
mediante técnicas de calculo numérico.

Estas técnicas en el dominio del tiempo son especialmente interesantes para el andlisis de
circuitos que incluyen sélo elementos concentrados aunque también se pueden utilizar en
circuitos con pardmetros distribuidos como por ejemplo las lineas de transmisi6n ideales sin
una gran complejidad matemdtica. Las lineas de transmisién con pérdidas o dispersivas no
se pueden modelar en el dominio del tiempo. ‘

Las principales limitaciones de estas técnicas son:

1. Su incapacidad para manejar cantidades definidas en el dominio de la frecuencia.

2. La dificultad de aplicarlas a circuitos fuertemente no lineales, es decir, todos aquellos que
contienen combinacién de elementos concentrados y distribuidos asi como con
excitaciones multiples.

En determinados anélisis puede suceder que el circuito tenga constantes de tiempo muy
elevadas en comparaciéon con el inverso de la frecuencia del fundamental, esto puede
originar problemas de convergencia en la solucién. En estos casos, se realiza la integracién
numérica hasta que la parte transitoria de la respuesta sea muy pequefia considerandose
exclusivamente la respuesta estacionaria.

Estas técnicas implican la resolucibn de un gran nimero de ecuaciones debido
fundamentalmente a que cada elemento reactivo lineal o no-lineal afiade una ecuacién

diferencial al conjunto de ecuaciones que describe el circuito.
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En microondas la técnica mas empleada es la de “shooting“®! debido a la dificultad
adicional de respuestas transitorias gobernadas por constantes de tiempo mucho mayores
que el periodo de las sefiales de excitacién, por lo que las técnicas de integracién directas

son prohibitivas.

1.2.2.2, Técnicas en el dominio de la frecuencia.
En microondas las dos técnicas més utilizadas son:
¢ Balance Arménico.
o Series de Volterra.
En ambos casos se requiere modelar el dispositivo activo mediante un circuito de
parametros concentrados.

e Balance Arménico.

Esta técnica es aplicable a circuitos fuertemente no-lineales excitados por un tnico
generador de sefial; es muy adecuado para el andlisis de amplificadores de potencia,
mezcladores, osciladores y muitiplicadores de frecuencia.

Mediante el balance arménico™®, un circuito complejo se reduce a uno o mas conjuntos
de impedancias para cada arménico de la frecuencia de excitacion.

La figura 1.4 muestra un circuito de microondas no-lineal, dividido en los subcircuitos
lineal y no-lineal donde las impedancias de la fuente y de la carga se han incluido en el
subcircuito hineal. El andlisis del circuito por esta técnica se lleva a cabo considerando cada

parte por separado.
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Subcircuito Subcircuito

Lineal No-Lineal
It iI
Q. - i ----- O p——]
+ I +
Vs (9 Zs(w) i
N c |
— .. o
Entrada | Lz I
2 Y
v Iv
E_.{j ..... Lol
+ +
Vi Z1(m N Vv
Salida P I o j
Fig 1 .4.

Tal y como se muestra en la figura 1.4 la ley de los nodos implica que:

I+f=0 (1-1)

donde I representa €l vector corriente del subcircuito lineal y I el vector corriente del

subcircuito no-lineal.
La parte lineal del circuito se representa matricialmente por:

I=IL+7Y,,V (1-2)
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donde I representa la matriz vector de las corrientes en las N puertas consideradas; Is es la
matriz de las corrientes a la entrada de cada puerta; Y es la matriz de admitancia asociada al
circuito y por ultimo V es la matriz de las tensiones en cada una de las N puertas.

Los elementos que introducen las no-linealidades son principalmente los condensadores y
las conductancias, al ser funciones de la amplitud de V; cada uno de ellos contribuye de una
forma determinada al andlisis de corrientes y tensiones realizado para el circuito. La
corriente del condensador no-lineal es la derivada con respecto al tiempo del vector carga.
El hacer la derivada con respecto al tiempo equivale a multiplicar por jo en el dominio de la

frecuencia y por lo tanto:

dg, (1)

ic,n (I) = —a— © jk@p Qn,k (1'3)

esta ecuacién es equivalente a:
1. =jQQ (1-4)

donde € es [a matriz diagonal de los arménicos considerados en el anilisis:

(0 0 0 . 0)
0 w, 0 . O
Q={0 0 20, 0 O (1-5)
6 0 o0 . 0
0 0 0 0 ke,

Las intensidades de las conductancias en cada una de las puertas se representa por un

vector I que corresponde a la transformada de Fourier de:
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fgn () = [ (0 (8D, vy ()sevncnnss ¥, (1)) (1-6)
E! anélisis por la técnica de balance arménico de un circuito de microondas se lleva a
cabo mediante la resolucién de la llamada ecuacion del balance arménico™ particularizada

para el circuito. La forma més general de escribir esta ecuacion en forma matricial es:
FV) =L+ Y, V+jQQ +1;, =0 -7

donde F(V) es lo que se conoce como matriz error de las corrientes y representa la
diferencia entre la corriente calculada en los subcircuitos lineales y no-lineales de cada
puerta a los distintos arménicos.

La ecuacidn (7) representa el andlisis de corrientes y tensiones del circuito para la parte
lineal y no-lineal. Los dos primeros términos de esta ecuacion, I, YnaV, son idénticos a la
ecuacién (2) y reflejan la contribucién de los elementos lineales; los siguientes sumandos
son las contribuciones de las no-linealidades del circuito: condensadores, jQQ, y
conductancias, Ig, y corresponden a las contribuciones dadas por las ecuaciones (4) y (6)
respectivamente.

La resolucién de la ecuacion (7) para una determinada matriz, V, en las distintas puertas
es lo que constituye el anilisis por balance armoénico del circuito. Para la resolucion es
necesario emplear técnicas de optimizacién para minimizar la funcién error F(V) siendo el
método de Newton el més utilizado.

Existe una variante a esta técnica y es lo que se conoce como “andlisis por balance
arménico generalizado™. Se aplica a aquellos circuitos altamente no-lineales y con
excitaciones miltiples en gran sefial. Basicamente es similar a la técnica cldsica de balance
armonico pero al haber excitaciones multitonos, las componentes en frecuencia de las
corrientes y tensiones no estan arménicamente relacionadas. En este caso, las corrientes y

tensiones en cada una de las puertas tienen un conjunto de K componentes de frecuencia:
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donde normalmente @y = 0. Estas componentes de frecuencia no son arménicos sino que
son combinaciones lineales de las frecuencias de excitacion.

Para analizar un circuito de microondas por esta técnica, es necesario resolver la
ecuacion (7) para una matriz V que satisface F(V) = 0. Como se comentd en la técnica
clasica de balance armonico, el método de resolucién mas adecuado por sus excelentes
propiedades de convergencia y eficiencia es el método de Newton. El problema que se
presenta en el caso de excitacién multitono es la ausencia de una transformacion valida
entre el dominio de la frecuencia y el tiempo. Segun se mencioné anteriormente cuando la
excitacién es de un Unico tono, la respuesta es periddica siendo la transformacion
simplemente una serie de Fourier; sin embargo cuando la excitacién es multiple, las
corrientes y las tensiones ya no son periddicas y por lo tanto no es aplicable la serie de
Fourier. Para evitar esta dificultad es necesario replantear el problema para que las formas
de onda sean periddicas o encontrar alguna serie trigonométrica que describa las formas de
onda adecuadamente. La primera aproximacién resulta poco analitica pero de gran utilidad
y eficacia; en cuanto a la serie trigonométrica es necesario generar una transformada de

Fourier casi periédica, es la llamada transformada de Sorkin-Kundertt’l,

e Series de potencia y series de Volterra.

A diferencia de la técnica clisica de balance arménico, las series de potencia se aplican a
circuitos ligeramente no-lineales con excitaciones miiltiples de pequefia sefial. En estos
circuitos, las no-lincalidades son tan débiles que tienen un efecto despreciable en la
respuesta lineal del sistema; sin embargo, los fenémenos no-lineales como por ejemplo
intermodulacién o distorsibn en dichos circuitos cuasi-estaticos pueden afectar al

comportamiento del sistema por lo que deben ser tenidos en cuenta.
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El andlisis de estos circuitos es lo que se conoce como problema no-lineal de pequeria
seftal. Estas técnicas se dividen en: series de potencia y series de Volterra. El andlisis
mediante /as series de potencia es relativamente sencillo pero requiere una hip6tesis que no
es aplicable a todos los circuitos: el circuito solamente contiene no-linealidades ideales sin
memoria. Aunque este método no es siempre Gtil, resulta muy préctico ya que proporciona
una idea intuitiva del comportamiento de determinados circuitos no-lineales, La técnica de
andlisis por series de Volterra™ también llamada andlisis de la funcién de transferencia no-
lineal, resulta en la mayoria de los casos mis atil que las series de potencia ya que no
requiere ninguna hip6tesis sobre el tipo de no-linealidades presentes en el circuito. Este
método es un caso particular de las series de potencia y ambas técnicas son equivalentes
cuando se aplican a circuitos con no-linealidades sin memoria.

La mayoria de los circuitos y sistemas no-lineales pueden modelarse como un filtro o una

red selectiva en frecuencia junto con una no-linealidad sin memoria.

|

Hew No lineal
\:J -
s(t) u(®) g=fu) g

Fig. 1.5.

La figura 1.5 muestra la separacion entre la parte lineal del circuito y las no-linealidades
sin memoria de un sistema no-lineal en el analisis por series de potencia. H(w) es la parte
fincal del circuito y f{u) es ia funcién de transferencia de Ia no-linealidad sin memoria. Las
variables de la funcién de transferencia, g(t) y u(t), representan los incrementos de las
tensiones y corrientes de pequefia sefial. La principal restriccién se hace sobre la funcién de
transferencia Ku) de tal forma que debe ser univaluada y débilmente no-lineal. La funcién de
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transferencia, H(w), del bloque lineal corresponde a la de un filtro o a la del correspondiente
circuito de acoplo, siendo necesario en algunos circuitos otro bloque de idéntico significado
a la salida del sistema.

Linealidades
—_— y -

s(t) |no linealidades| &®

Fig 1.6.

Como muestra la figura 1.6, el modelo utilizado para el andlisis por series de Volterra es
basicamente idéntico al mostrado anteriormente para las series de potencia en la figura 1.5,
excepto que se ha eliminado la separacién entre las partes reactivas y sin memoria del
circuito.

El bloque no-lineal contiene en este caso tanto elementos lineales como no-lineales
caracterizados por series de potencia; en este caso las no-linealidades pueden ser tanto
reactivas como resistivas. En el desarrollo analitico de ambos métodos, en el caso de la serie
de Volterra s6lo existe una funcién de transferencia mientras que en el caso de las series de
potencia hay que considerar el producto de las funciones de transferencia lineales de cada
uno de los bloques.

La suposicién cuasi-estatica es inherente al andlisis por balance arménico o por series de
Volterra de circuitos no-lineales. Las principales limitaciones de ambos métodos son
fundamentalmente la restriccién sobre la débil no-linealidad del circuito y que las miltiples

excitaciones sean pequeiias.
1.2.2.3. Técnica de las funciones descriptivas.

Al igual que las anteriores se basa en un proceso de cuasi-linealizacién, La principal

diferencia con las otras técnicas es que dicho proceso se lleva a cabo para formas de onda
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especificadas a priori. La mayor dificultad de esta técnica reside en el célculo de las
funciones descriptivas para la no-linealidad del sistema que se estd analizando. La
determinacién de las funciones cuasi-lineales, funciones descriptivas, que describen
aproximadamente las caracteristicas de transferencia de la no-linealidad es lo que constituye
el nticleo central de célculo de esta técnica!®?),

Puede considerarse como una técnica hibrida entre €l analisis en ¢l dominio del tiempo y
de la frecuencia aprovechando las ventajas de ambos dominios. La resolucién del sistema de
ecuaciones no-lineales que describe el sistema es muy complejo siendo necesario considerar
unas hipdtesis de trabajo iniciales que simplifiquen el calculo numérice. Al ser necesario
especificar las formas de onda a priori, es posible que en determinados andlisis esto suponga
una dificultad afiadida a las propias de! célculo mumnérico del anilisis. Estos casos donde no
hay un conocimiento experimental previo o no se pueden justificar razonadamente las
formas de onda, es preferible utilizar otro método analitico que no requiera la especificacion
de éstas a priori.

En la figura 1.7 se muestra ¢l esquema general mas adecuado de un amplificador de
microondas para utilizar la técnica de las funciones descriptivas.

Z, L, : I
Circuito Acoplo|—* Tm:os:tor < Circuito Acoplo
Entrad .
polarizacion Salida
Vs V. Vou Z
Fig. 1.7.

En este diagrama se incluye no solo el dispositivo activo sino también las redes de acoplo
y polarizacién que van a ser consideradas en el andlisis.
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Este método permite realizar un andlisis mis completo que las otras técnicas ya que
facilita la optimizacion de las redes de acoplo y el analisis del contenido de armdnicos de las
distintas sefiales presentes en el sistema. Esto a su vez permite comparar los resultados
obtenidos por este método con los obtenidos por la técnica del balance arménico.

Puesto que las funciones descriptivas constituyen el tratamiento fundamental de este
trabajo para la caracterizacion de amplificadores de microondas, esta técnica se desarrollard
con mas profundidad en los Capitulos III y IV. Para verificar la capacidad de esta técnica se
realizard un estudio comparativo tanto con los resultados obtenidos experimentalmente

como con los calculados del anilisis realizado con las otras técnicas equivalentes.

1.2.3. Método basado en el andlisis de pequefia sefial.

Las técnicas en el dominio del tiempo y de la frecuencia se basan en la eleccién de un
modelo cuasi-estatico para el dispositivo activo, Este método es el mis utilizado en la
actualidad. Est4 basado en una aproximacién lineal considerando el modelo equivalente de
pequefia sefial y las medidas experimentales'”. Esta aproximaciéon es vilida si los
dispositivos presentan una no linealidad pequeiia.

Recientemente en el rango de frecuencias de microondas y para los dispositivos activos
MESFET y HEMT, se ha desarrollado una técnica de obtencién del modelo circuital
equivalente basada en las medidas experimentales DC y AC del dispositivo'*'*}, En este
método, el andlisis en gran seiial dei dispositivo activo de microondas se lleva a cabo a
partir de las caracteristicas experimentales DC y AC del mismo.

Un aspecto fundamental es la determinacién del modelo de pequefia sefial''®'"), ya que a
partir de éste se puede calcular, mediante técnicas de optimizacion, el modelo en gran sefial
lo que permite analizar el sistema.

La importancia de los modelos de pequeiia sefiall*! en el analisis de circuitos activos de
microondas se pone de manifiesto al constituir el principal vinculo entre los parémetros “S”

medidos y los procesos fisicos que tienen lugar en el dispositivo. Cada uno de los elementos
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del circuito equivalente constituye una aproximacién a algin aspecto de la fisica del
dispositivo.

El éxito de esta técnica reside en la eleccion de la topologia adecuada que proporcione el
mejor ajuste posible con los parametros “S” medidos en un rango amplio de frecuencias.
Cuando los valores de los elementos se calculan adecuadamente, el modelo obtenido es
vilido en un rango de frecuencia superior al de las medidas experimentales. De esta forma,
es posible extrapolar el comportamiento del dispositivo m4s alld del rango de resolucién del
sistema de medidas.

El siguiente esquema resume el procedimiento de este método:

Método Analitico

[ Dispositivo Activo J

Medidas DC ] Medidas Parimetros S
l r
Resistencias pardsitas Parimetros § a distintas polarizaciones

L
Parimetros del modelo equivalente J
!
Modelo pequefia seital

Técnicas de optimizacion -’
Extraccién parimetros circuito equivalente

|
Modelo gran sefal|

A partir de las medidas experimentales DC, fundamentalmente caracteristicas I-V y C-V,
se obtienen las resitencias parasitas!'®'” del circuito equivalente. Por otro lado, las
caracteristicas AC del dispositivo, es decir, parametros “S” medidos en un rango de
frecuencias y a distintas polarizaciones, proporcionan los pardmetros de impedancia
extrinsecos sin mas que considerar [a topologia del circuito equivalente del MESFET. Estos

parametros extrinsecos se relacionan con los intrinsecos considerando las resistencias e
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inductancias pardsitas. El cdlculo previo de las resistencias pardsitas por medidas DC
permite el cdlculo de las inductancias™ 2%,

A partir de los pardmetros de impedancia intrinsecos es inmediato ¢l célculo de las
expresiones analiticas de los pardmetros de admitancia intrinsecos, relacionados
directamente con las capacidades del modelo equivalente!'>'], De esta forma se calculan los
valores de las resistencias, inductancias, capacidades y transconductancia del circuito
equivalente. En los circuitos lineales, definir estos elementos no ¢s complicado ya que cada
uno de ellos viene definido por un valor constante. Sin embargo, en un circuito no-lineal,
cada elemento es funcién de las tensiones de control y en algunos casos, aunqﬁc menos
frecuentemente, de las corrientes. Estas funciones contienen coustantes que s6lo pueden
determinarse a partir de la comparacién entre los resultados tedricos y los experimentales.
Todos los valores asi obtenidos, son especificos para las condiciones de polarizacién
impuestas inicialmente en la medida de los pardmetros “S” de pequefia sefial. En el Capitulo
If se analiza la dependencia con la polarizacion®*?! de los clementos del modelo de
pequeiia sefial para MESFET. No existen expresiones analiticas o numéricas vélidas para
caracterizar esta dependencia de los elementos con las tensiones de control, por lo que es
necesario realizar reiterados procesos de extraccién del modelo equivalente de pequefia
seftal para cada par de valores d¢ las tensiones de control. Asi, se genera una tabla de
valores a la cual se puede ajustar una expresion matemética, obteniéndose un modelo de
pequeila sefial para 20 6 30 puntos de distinta polarizacidn,

Una vez obtenido el modelo equivalente en pequefia sefial para distintas polarizaciones,
se calcula el modelo en gran sefiaf™**], Para ello se utilizan técnicas de optimizacién no
lineales™?®). La més empleada e¢s el algoritmo de Newton ya que conduce a una
convergencia més rapida y consistente que las otras técnicas de optimizacién existentes®’),

Estos modelos obtenidos ajustando expresiones matematicas a las caracteristicas medidas
se denominan “modelos empiricos” y aunque proporcionan buenos resultados en el anlisis
en gran sefial de amplificadores de microondas no resultan adecuados para un estudio flsico
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del dispositivo. Existen otros modelos denominados “modelos fisicos™'"} mas adecuados
para las técnicas de simulacién del dispositivo. Estos modelos se basan en aplicar las
ecuaciones de control de carga y transporte a una descripcidn fisica de} dispositivo. Debido
a que su planteamiento teérico presenta una gran complejidad matemética, su uso no se ha
extendido en el campo de las microondas.

El método de andlisis en gran sefial a partir de pequefia sefial se desarrolla en detalle en el
Capitulo IV aplicdndolo a la caracterizacién de un amplificador MESFET de microondas.
Al incluir la dependencia con la polarizacién, es posible realizar un proceso de optimizacion
de los parametros caracteristicos del amplificador para unas determinadas condiciones de
polarizacién. El anélisis se lleva a cabo por la técnica de las funciones descriptivas. También
se describen los detalles mateméticos de la técnica de andlisis en gran sefial a partir de
pequefia sefial junto con las técnicas de simulacion y optimizacién existentes para una rapida
aplicacién de este método a la caracterizacion de dispositivos de efecto campo: MESFET y
HEMT.

Una ventaja muy notable de esta técnica es la sencillez de las medidas experimentales
para determinar los pardmetros “S”, necesarios como punto de partida, lo que permite
obtener unos resultados més préximos al comportamiento reai del dispositivo y mds fiables
que los obtenidos con otras técnicas.

Los factores decisivos para obtener resultados vélidos con esta técnica son:

s Eleccion de la topologia adecuada para simular el dispositivo activo

Una comparacion de los distintos modelos existentes para cada dispositive y el error

cometido por cada uno de ellos se presenta en el Capitulo 11.

+ El punto de operacion debe estar en la zona lineal del rango dindmico del amplificador.
o Seleccion de la clase de operacién y polarizacién del amplificador.
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CAPITULO II

MODELOS DE TRANSISTORES
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II. MODELOS DE TRANSISTORES

2.1, Introduccién

Uno de los factores fundamentales en el disefio y andlisis de amplificadores en gran sefiat
es la eleccidn del modelo equivalente més adecuado para simular el dispositivo activo.
Existen distintas clases de modelos equivalentes agrupados en las siguientes categorfas:
* Modelos empiricos.
Se derivan de funciones matematicas arbitrarias que aproximan la descripcién de. las
caracterfsticas observadas.
e Modelos fisicos.
Se derivan de la consideracién de los principios fisicos que se aplican a la estructura del
dispositivo.
e Modelos analiticos.
Las predicciones sobre el comportamiento se obtienen calculando expresiones matematicas
analiticas.
o Modelos numéricos.
Emplean técnicas de cdlculo numérico, normalmente métodos de iteracién y optimizacion,
para obtener los parametros caracteristicos del comportamiento del dispositivo.
e Modelo de pequeria sefial.
Constituye el vinculo principal entre los pardmetros S medidos y los procesos eléctricos que
tienen lugar internamente en el dispositivo. Cada uno de los ¢lementos concentrados del
circuito equivalente representa una aproxitmacién a algiin aspecto de la fisica del dispositivo.
La eleccidn de la topologia adecuada implica un buen ajuste a los pardmetros S medidos en
vn rango muy amplio de frecuencias, pudiéndose incluso extrapolar el comportamiento del
dispositivo a un rango de frecuencias superior al considerado en el proceso de medidas.
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o Modelo de gran sefial.
Su empleo es la Gnica forma de obtener la informacion sobre el comportamiento de la
operacion no lineat del dispositivo o de la combinacién dispositivo-circuito.
o Modelo de ruido.
Se emplea para predecir la figura de ruido para topologias de circuitos arbitrarias con un
determinado dispositivo.

En un proceso de disefio y analisis de un amplificador, los modelos se emplean para
predecir o estimar la informacién sobre el comportamiento que no se puede obtener
facilmente o no estd disponible a partir de las medidas directas o de los datos del fabricante.

2.2. Modelos para transistores bipolares

En nuestro andlisis de la operacién del transistor bipolar, se empleard el modelo
unidimensional. Los modelos mds empleados para el andlisis de transistores bipolares son el
modelo de Ebers-Moll y el de Gummel-Poon.

El modelo original de Ebers-Moll®®, exclusivamente un modelo DC no lineal, ha sido
modificado por muchos autores con objeto de incluir efectos tan decisivos como el
almacenamiento de carga, la variacién de B con la corriente y la modulacién de la anchura
de base entre otros.

El modelo de Gummel-Poon'™! se basa originariamente en su propio modelo clasico de
control de carga®, Sin embargo, puede ser tratado como una extensién del modelo de
Ebers-Moll; para ello se implementan en el modelo diversos efectos secundarios, Cada
modificacién se introduce independientemente de forma que se obtiene una mayor exactitud
que con el modelo de Ebers-Moll.

Con objeto de identificar los distintos componentes discretos de los modelos equivalentes
utilizados en este trabajo y clarificar la nomenclatura, se presenta a continuacién un resumen

de cada uno de estos modelos.
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2.2.1. Modelo estatico de Ebers-Moll.

El transistor bipolar se puede considerar como un par interactivo de uniones p-n, con un
tratamiento andlogo al caso del diodo. Se necesitan por consiguiente dos ecuaciones con
condiciones de contorno idénticas para ambos diodos®'l. Dichas ecuaciones son las de
Ebers-Moll y su solucién proporciona las corrientes de emisor y colector, I, e I, en
términos de las tensiones de los diodos emisor y colector, Vae y Viec. Existen dos versiones
del modelo de Ebers-Moll: la version inyeccion y la version transporte®.
Matematicamente son idénticas siendo ia Gnica diferencia que la segunda versién es mas
practica en las aplicaciones de simulacién por ordenador. La siguiente figura muestra el

modelo estitico de Ebers-Moll para un transistor ideal NPN en version inyeccion, figura
2.1.ay en version transporte, figura 2.1.b.

Figura 2.1.a. Figura 2.1.b.

En la version inyeccion, las corrientes de referencia son las corrientes a través de los

diodos, I; e Iz. Las expresiones para dichas corrientes vienen dadas por:
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¥
I, =1 (e 41"—1) -1
¥
I, =1 (e ir —1) (2-2)
donde Igs, Ics representan las corrientes de saturacidn base-emisor y base-colector

respectivamente,

Las corrientes en los terminales se pueden expresar como:

IC =0,'F IF '"IR (2-3)
IE =_IF +aRIR (2'4)

donde o y g representan respectivamente la ganancia de corriente en directa y en inversa
de gran sefial de un transistor bipolar en base comin.

La interpretacion fisica de este modelo se puede hacer de forma intuitiva observando la
figura 2.1.a. Los diodos representan las uniones base-emisor y base-colector del transistor.
Ir e Ir son las corrientes que circularian por la union base-emisor y base-colector para un
valor dado de Vgg y Vgc respectivamente si la region correspondiente al coléctor en el
primer caso y al emisor en el segundo, se sustituye por un contacto éhmico que no afecte a
la base. Las dos fuentes dependientes de la corriente modelan el acoplo entre las dos
uniones. Este modelo se puede simplificar si el bipolar se encuentra polarizado en [a region
activa, En estas condiciones el diodo base-colector puede aproximarse por un circuito
abierto y el modelo se reduce a la fuente de corriente oflr y al diodo base-emisor. En este

caso, Ir representa la corriente total que circula por la unién base-emisor mientras or es la
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fraccién de dicha corriente que se recoge en la unién base-colector. La consideracién dual
es vélida cuando se hable de polarizacion en inversa sin mis que intercambiar los papeles de
las dos uniones y por lo tanto de Iz e Iy y de ar y ar. En cualquier 6tra condicién de
polarizacion, se necesitan los cuatro parametros para describir el modelo. Sin embargo, si se
tiene en cuenta la propiedad de reciprocidad''*® se reduce el nimero de p'arémetros

necesarios. Dicha condicion viene dada por:
Aple =agly =g (2-6)

donde Is representa la corriente de saturacién del transistor, igual al valor comin de las
corrientes de saturacion Igs € Ics, correspondientes al andlisis de cada unidn. |
En la version transporte, representada en la figura 2.1.b, las corrientes de referencia Icc ¢

Iec, son las que circulan por las fuentes de corriente del modelo y vienen dadas por:

I = Is(eqy%‘ - 1) @-7)
Iy = Is(em%" - 1) | @9

De esta forma, las corrientes en los terminales del transistor pueden escribirse comot''~":

I =1, -1« (2-9)
aR
L =t g (2-10)

F
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I, =[-1—~ )ICC +[_.L- )IEC @i

CUF aR

Con objeto de simplificar los calculos matemdticos, €l modelo de la figura 2.1.b se puede
reducir al mostrado en la figura 2.2°2,
C
T * Ic

Is Vec Pr
—_—
O + GD Ier= Icc + Iec
B + \

Fig. 2.2.

La simplificacién del modelo consiste en reemplazar las dos fuentes de corriente de
referencia por una tnica fuente de corriente, Ict, entre el emisor y el colector definida por la

expresion:

I = I (e"y%' - eq,,%) @-12)

]C'I‘ ""-Icc

La presencia de esta nueva ecuacion produce cambios en las ecuaciones de las corrientes

de saturacién, escribiéndose ahora como:
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iﬁc.i.=.g.s;(e*”%m) (2-13)

;E;’ ;i (ew"/" —1) 2-14)

Por lo tanto, las corrientes en los terminales vienen dadas por:

I

I, =1, --£< , (2-15)
R
I
I -—--E":——-Im (2-16)
Ic 1
I =5 L EC (2-17)
" B B

En definitiva, el modelo de Ebers-Moll requiere tres pardmetros, Br, Pr ¢ Is, para
caracterizar con exactitud el transistor y es especialmente recomendado cuando el transistor
opera como un conmutador DC o en un rango lo suficientemente estrecho de polarizacién.

La sencillez de este modelo supone ventajas en el cdlculo numérico pero al mismo tiempo
desventajas por las limitaciones derivadas al despreciar efectos secundarios de segundo
orden caracteristicos del transistor y que afectan al disefio y anélisis de un amplificador. La
principal limitacién reside en la no consideracién de los efectos de acumulacién de carga,
fundamentalmente las capacidades de unién y de difusién, asi como las resistencias 6hmicas
de los terminales. Estos efectos se han incluido en las modificaciones efectuadas a este
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modelo por diversos autores siendo el mas popular el modelo de Gummel-Poon que se

analizard posteriormente.
Como resumen se puede considerar que la simplicidad del modelo ideal de Ebers-Moll

descrito se debe fundamentalmente a que:

¢ Desprecia las resistencias parasitas de base, emisor y colector.

* No considera la dependencia de Is con Ve, es lo que se conoce como Efecto Early o
modulacién de la anchura de base.

e Supone las componentes de la corriente de base ideales, tipo Boltzmann, esto es
equivalente a considerar Br y Br independientes de la corriente.

¢ Desprecia los efectos de alta sefial en las regiones de la base y del colector.

2.2.2. Modelo de Ebers-Moll para gran seiial

Una vez definido el modelo estatico de Ebers-Moll se pasa a considerar los efectos de
acumulacién de carga del dispositivo. Este proceso de acumulacién de carga en los
transistores bipolarest’'! se modela por la presencia de tres clases de condensadores:
1. Condensadores de la unién no lineales.
2. Condensadores de difiision no lineales.
3. Condensador del sustrato constante.

La carga asociada con los portadores méviles en un transistor bipolar se modela mediante
las capacidades de difusién™). Esta carga se divide en dos componentes: una de ellas estd
asociada con la fuente de corriente del colector, I¢cc, vy la otra con la fuente de corriente del
emisor, Igc. Cada componente se modela por un condensador. Para calcular la capacidad de
difusién asociada con cada una de las corrientes, se considera la carga mévil asociada con
cada una de ellas y la uni6n base-emisor se supone polarizada en directa mientras que

Vae = 0. Segun esto, la carga movil asociada con I¢c, Qpg, puede escribirse como:

Ope = Tp I (2-18)
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donde 1 es el tiempo de transito total en directa, supuesto constante, y representa el tiempo
promedio que los portadores minoritarios emplean en atravesar la regién neutral de Ia base
desde el emisor hasta el colector. Igualmente para la carga asociada con Icg, Qpc, se

obtiene:

Opc =Tplge (2-19)

Estas dos cargas se modelan con dos condensadores no lineales dados por®*:

co = _dile)
P AV Vs

(2-20)

Co. = dQne _ d(tg 1)
e = =
dVpc Ve

tal y como se muestra en la figura 2.3.

C I___‘L
C %r Cis
~ L hs -
s B Cie R
B’ O0—ww
L1

_6
Cae T —J—Cje Hg—;*
E

D Ier

Ie
E El

Fig. 2.3.
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Los condensadores C;c y C;. representan los condensadores de las dos uniones y estin
asociados con las capacidades de vaciamiento. Estos condensadores modelan las cargas fijas
incrementales, Q;. ¥ Qj, acumuladas en las regiones de carga espacial cuando se producen
cambios incrementales en las tensiones asociadas con cada unién. Cada capacidad de la
uni6n es una funcién no lineal de la tension a través de la unién correspondiente.

Para calcuiar las expresiones de estas capacidades se considera la aproximacion de

%) segin la cual, en cada una de las uniones la regién de carga espacial se

vaciamiento
supone vacia de portadores. La capacidad de vaciamiento para una unién p-n se calcula
resolviendo la ecuacion unidimensional de Poisson en la unién. Esta ecuacidon se resuelve
tanto para el caso de una unién abrupta como para una gradual ya que las dos uniones que
se estan considerando son de ambos tipos. Asi, mientras que el perfil de dopado de las
uniones base-emisor es Gaussiano asemejandose bastante a una unién abrupta®~%) las
uniones base-colector deben ser tratadas como uniones graduales. Para una unién escalén y
para una unién gradual, la variacién de las capacidades de la unién del emisor y del colector

con respecto a las tensiones de la unién base-emisor y base-colector pueden escribirse
(37,38].

como
Coe (Vi) = (_C_@ﬁ?jﬁr_
l_ BE
P
(221
C,c (0
CJC (VBC) — C ( )

("%

donde Cr (0) ¥y Cic (0) son los valores de las capacidades de la unién emisor-base para
Vse = 0 y colector-base para Vgc = 0 respectivamente. Los pardmetros §¢, $c y mg, me son
los potenciales de contacto emisor-base y colector-base y los factores gradiente de Ia
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capacidad emisor-base y colector-base respectivamente. Por fas propias caracteristicas de
cada uni;ﬁn, g tiene un valor préximo a 0.5 mientras que mc es aproximadamente igual a
0.33.

Las cargas espaciales, Qs y Qic, se obtienen integrando las expresiones de la capacidades
dadas en (21) con respecto a las tensiones®®!,

Ademas de las capacidades, Cyz y Cyc, existe otra capacidad que debe tenerse en cuenta
especialmente en el disefio de circuitos integrados tal y como se muestra en la figura 2.3, la
capacidad del sustrato Ci;s. Aunque se trata de una capacidad de unién que varia con el
potencial del sustrato de la capa epitaxial, se suele modelar como un condensador de valor
constante. Esta representacién resulta adecuada en la mayoria de los casos puesto que la
unién sustrato-capa epitaxial se polariza en inversa con objeto de favorecer el
aislamiento®?,

Teoricamente, Cjs en el caso de un transistor npn se conecta al colector tal y como se
muestra en la figura 2.3. Sin embargo, para un transistor pnp, C;s no se puede conectar al
colector!™®, Si se trata de un dispositivo pnp lateral, se sitiia entre la base y el sustrato
mientras que si es un dispositivo pnp sustrato se le asigna un valor cero a Cys puesto que ya
se ha modelado en la capacidad Cyc.

2.2.3. Modelo Ebers-Moll para pequeiia sefial. .

Los dos modelos presentados hasta ahora permiten representar estitica y dindmicamente
el comportamiento del transistor bipolar para los dos casos posibles de polarizacién sin
alejarse de la naturaleza estrictamente no lineal de la fisica del dispositivo.

En determinados circuitos, las caracteristicas del dispositivo deben representarse
solamente en un rango restringido de corrientes y tensiones. En particular, para pequefias
variaciones en torno al punto de operacién, fijado con una fuente constante, la caracteristica
no lineal de un bipolar se puede linealizar de tal forma que la corriente incremental es

proporcional a la tensién incremental si las variaciones son lo suficientemente pequeiias.

39



El desarrollo de un modelo lineal incremental no estd necesariamente unido a una
interpretacidn grafica de las relaciones entre las variables. El desarroflo matemdtico se basa
en la linealizacién de una relacién funcional no lineal por medio de un desarrollo en serie de
Taylor manteniendo sélo términos de primer orden.

Cuando los transistores se polarizan en ia regién activa y se utilizan en circuitos de
amplificadores, es interesante aproximar su comportamiento para pequefias variaciones de
tensién en la unién base-emisor. Si estas variaciones son mis pequefias que [a tensién
térmica, kT/q, el transistor se puede representar por un circuito equivalente lineal. Esta
representacién es de gran ayuda en el disefio y andlisis de amplificadores y es lo que se
conoce como modelo del transistor de pequeiia seial.

Cuando el transistor se polariza en un punto de la region activa, la corriente del colector

se relaciona con la tensién base-emisor por:

¥
I =I¢ 2-22)
suponiendo Vgg >>kT/qy Vac £ 0.

Para una pequefia variacién de Vgg, la correspondiente variacion de I¢ serd;

di. _qi Ve gl
—— . === 2-23
v, kT i S (2-23)

donde g, es 1a transconductancia.
La variacién de la corriente de base, I, con la tensién base-emisor, Vgg, se calcula a
partir de la ecuacidn (22) obteniendo:
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dl1c
dl, _ 1 Lg e g,
Vg AV B KT Bs

=g, (2-24)

La tension de la unidén base-colector influye en la corriente del colector como
consecuencia del efecto Early™*!), La variacién de Ic con Vi es la razén de la corriente de
colector Ic y la tensién de Early V. En términos de los parametros de pequeiia sefial esto es

equivalente a:

dl, I. g.kT
= = =g (2'25)
Ve Vil avu]l "

Cualquier cambio en la carga minoritaria de base produce un cambio en la corriente de
base asi como en la corriente de colector. Por lo tanto, una variacién en Vgc produce un
cambio en Is. Este efecto se puede modelar mediante una resistencia r, entre el colector y la

base. Si Vge se supone constante, se puede escribir:

daly _ 8 _
dVBC ﬁF

g, (2-26)

Por tltimo sélo falta por considerar la resistencia de base y expresar los elementos de
acumulacién de carga como capacidades de pequeifia sefial dependientes de la tensién, Los
efectos de avalancha!? hacen que la resistencia de base sea una funcién de la corriente de
colector. Sin embargo, en el modelo de Ebers-Moll*®, esta variacién no se considera y por

lo tanto:
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Con respecto a las capacidades linealizadas puede escribirse:

A0p _ (O +0p) _ -

y
dQp d +
dVee dV.

=T &ur +Crp (Vpe)

=L, = Tr8m +Che Ve )

(2-27)

(2-28)

(2-29)

La combinacién de todos estos elementos permite la representacién del modelo de

pequeiia sefial para el transistor bipolar mostrado en la figura 2.4

Ip

Cu

— —

+ Ve -

= Cr Q

Css

E

I

1.

E’

Fig. 2.4.
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Este modelo es vélido para dispositivos npn y pnp y es lo que se conoce como modelo
n- hibrido®. Bajo las condiciones normales de operacion la transconductancia en inversa,

gar , €S ceroy por lo tanto la resistencia r, es infinita y la capacidad C,=Cjc (Vac).

2.2.4. Modelo estitico de Gummel-Poon.

Como ya se ha comentado anteriormente, el modelo de Ebers-Moll resulta inCompleto
para la representacion de muchos efectos de segundo orden fundamentales tales como los
valores bajos de la corriente Ip y la inyeccion de alta sefial. Los efectos de baja corriente
proceden de la corriente de base adicional debida a la recombinacién que disminuye la
ganancia en corriente. Los efectos de inyeccion en alta sefial también disminuyen la ganancia
en corriente y ademds aumentan tr y Tr. El modelo de Gummel-Poon intenta mejorar el
modelo anterior al tener en cuenta estos efectos de segundo orden. Se basa en una
ampliacién de 1a formula de Moll-Ross®**'! que expresa que la carga integral Q es la carga
total representada por los portadores mayoritarios por unidad de 4rea en las regiones
neutras de emisor, base y colector.

El desarrollo matematico del modelo estitico de Gummel-Poon®”

se lleva a cabo
siguiendo basicamente tres pasos para modelar los siguientes efectos de segundo orden:

e Efectos de baja corriente. ( Caida en B para valores bajos de corriente)**,

e Descripcién completa de la modulacién de anchura de base!*.

¢ Inyeccion de alta sefial.

Hay que sefialar que el primer efecto implica modificaciones en la expresion de Ig,
mientras que los otros dos modifican exclusivamente las expresiones existentes para Icr y
Cor; para ello es necesario una nueva definicién de Is en términos de los pardmetros fisicos
del transistor. |

La recombinacién en la zona de carga espacial conlleva la modificacién de las

expresiones de las corrientes de la unidn. Estas se modelan afiadiendo cuatro parametros al
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modelo de Ebers-Moll que permitan definir la corriente de base en términos de la
superposicion de componentes del diodo ideal y del no ideal.
Cuando se estudia la variacion de f§ con Ia corriente existen tres zonas claramente
diferenciadas!**:
Region I. Valores bajos de la corriente Ig ; Br aumenta con Ic.
Region II. Valores intermedios de corriente; Br es constante = Bpm.
Region III. Valores altos de corriente; B decrece para valores crecientes de la corriente.
Para obtener el circuito del modele equivalente, se estudian estas tres regiones por
separado considerando los efectos de segundo orden que se ponen de manifiesto en cada

una de estas regiones.

Regién I

La caida de Br para valores bajos de la corriente Is es consecuencia de las componentes
extras que hasta ahora habian sido ignoradas. Para la regién activa normal con Vgc= 0, hay
tres componentes extra responsables de los siguientes efectos:
1. Recombinacion de portadores en la superficie.
2. Recombinacién de portadores en la regién de carga espacial emisor-base.
3. Formacion de canales en la superficie base-emisor.

De esta forma la corriente de base puede escribirse como!''>%

_As O) ( Fug ( o kT _ ) | )
I, ™0 (e 1) +C, I, (0)| e 1 (2-30)

donde ng; es el coeficiente de emisor en la region directa para baja corriente.
Cuando la unién base-colector se polariza en directa, hay que afiadir a las componentes
anteriores de Ip otras dos componentes que tengan en cuenta los tres efectos anteriores para

la unién colector-base. Segiin esto, la expresion general de Iz puede escribirse como!''”%:
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Var ¥
I, = IS—(O)(eq b _ 1) +C, I (0)(e Vs 0 —1] +

ﬁFM ()]
Is (0) ( Pecfy ( ek — J -
+ W(O)(e * 1)+C4Is O] e | (2-31)

donde ncy, es ¢l coeficiente de colector para valores bajos de la corriente.

Estas componentes adicionales de la corriente de base Iy se tienen en cuenta en el circuito
por medio de dos diodos no ideales tal y como se verd mas adelante en el circuito
equivalente.

Al considerar los efectos mencionados anteriormente, el modelo de Gummel-Poon
requiere una nueva definicion de Is lo que a su vez implica una nueva expresién de Iss. Si se
considera la aproximacién de vaciamiento y los fen6menos fisicos de transporte de los

portadores, la constante fundamental Igs se define como!'':

2
I = x:ﬁ—"*—i (2-32)

j'N 4 (x)dx

xEo

Para derivar esta expresion se supone la constante de difusién D, independiente de x, es
decir, constante. En la prictica, esta suposicion no es vélida y la constante de difusion debe
incluirse en la integral del denominador.

La nueva expresion de I, que ahora es funcién de las tensiones de polarizacion, se
obtiene en funcidén de la nueva expresion de Iss particularizada para polarizacién cero. El

modelo de Gummel-Poon introduce la definicion de la carga mayoritaria®*'!

como
concepto nuevo respecto a los modelos anteriormente presentados. La carga mayoritaria en

la base, Qg, se define como:
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0p = [ 94, p(x)c. 2-33)

y a polarizacién cero como:

On = [204; N, (D). @34)
De esta forma la carga mayoritaria en la base normalizada respecto a Qgo se define como:

(2-35)

Introduciendo estas nuevas definiciones en las expresiones del modelo de Ebers-Moll se
obtiene la nueva definicién de Is. La Is original, supuesta constante en el modelo de
Ebers-Moll, se reemplaza ahora por el término Iss / qb,, donde Iss es la constante
fundamental a polarizacién cero anteriormente definida y q, es una variable que se debe

determinar. Sustituyendo el valor de Is, la expresion para Icr es ahora:

I, = ‘;—f[(eqy% - 1) - (eq,,% - 1)] (2-36)

Esta ecuacion es la nueva que introduce el modelo de Gummel-Poon asi como el nuevo
concepto de la carga mayoritaria normalizada en la base, q,. A continuacion se explica el
cialculo de qp, como una funcién de las condiciones de polarizacién en términos de

pardmetros obtenidos experimentalmente. La carga qy, viene dada por:
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L1 Ve
g, =1+ 22 Voo  Torp € Yol Tmg € i -1
=

Ve Vi 0 9 an = UL

0 :
donde Vg = % tension de Early en inversa
JE

V, = % tension de Early en directa (2-37)
JC
Iec = I—Ss(ewﬂ%r - 1)
s
IEC = ]ﬁ(eqyxAT - 1)
qp

Los dos primeros sumandos de la expresion de g, modelan el efecto de la modulacién de
la anchura de base™! mientras que los dos tltimos modelan los efectos de inyeccién a alta

sefial**), Para simplificar el calculo numérico se hacen las siguientes definiciones:

g4 =4, +&'
q,
donde g, =1+@+VLC (2-38)
Ve V4
Veg Vec
TBFISS(eq AT"].) +TBRI$(€q AT_].)
q =

Os,

Por definicién, q: =1 para polarizacién Vge = 0 y Vgc = 0, esto da cuenta de que la
anchura de base fisica coincide con la anchura de base eléctrica cuando ambas uniones no se
han polarizado. Si ambas uniones se polarizan en directa, la anchura eléctrica es mayor que
la anchura fisica y q; es mayor que la unidad. Si por el contrario, ambas uniones estin
polarizadas en inversa, entonces ¢; ¢s menor que la unidad porque la anchura eléctrica es

menor que la anchura fisica. Por lo tanto, q: modela el efecto de la anchura de base.
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La componente g, de la carga de base, da cuenta del exceso de los portadores
mayoritarios de la carga de base como resultado de la inyeccion de portadores minoritarios.
Este exceso es insignificante hasta que los portadores minoritarios inyectados son
comparables con la carga de portadores mayoritarios a polarizacién cero, o lo que es lo
mismo, hasta que se alcanza el nivel de alta sefial. Se puede considerar entonces que q;
modela el efecto de alta inyeccion.

La ecuaci6n (38) es una expresién cuadratica para g, que tiene como solucion:

2
_4 (‘11]
=24+ =] + 2-39
D = 5) T (2-39)

A partir de esta ecuacidn se tiene que:
G = siqy <<q°/4. Baja inyeccidn.

Q=g siga>>q/4.  Altainyeccién.

Regién 11
Para valores intermedios de la corriente, fr = Bzy y las corrientes de colector y base

vienen dadas para V¢ = 0 por:

I =1 (0)(eqy% - 1)

B = -[){SFM—(?());(;V”*T - 1)

(2-40)

Regi6n 111
En la regién activa normal y a niveles de alta inyeccién, qy = q»'* . Para simplificar el

célculo de I se supone Vyc =0, bajo estas condiciones puede escribirse:

48



Iss (e‘IVm%T - 1) |
I = = fQB'J Is (2-41)
Tor . y eqy’%ﬂ B
s, '

Hay que sefialar que todos los parametros que aparecen en las expresiones anteriores,
{ VB, Va, Iss, Ixr, Ikr }, se obtienen a partir de las graficas: In Ic ~ Vg en la regién activa, In
Ie ~Vac en la regién inversa y de las caracteristicas Ic = f{Vcg) e Ie =R Vce)**. Una vez
obtenidos todos estos pardametros, se calculan q; y q; con lo que se puede calcular
inmediatamente Qp.

La principal diferencia con el modelo anteriormente expuesto reside, en los limites de
integracion empleados. Mientras que en el modelo anterior se integraba desde fuera de las
regiones de carga espacial, en Gumme!-Poon se hace sobre la totalidad del transistor. Esta
diferencia se pone de manifiesto fundamentalmente en las definiciones de Iss y de las
corrientes de codo, Ixr e Ixr. En la definicion de Iss, la aproximacién de Gummel-Poon
implica la integracién del denominador sobre el transistor completo. Puesto que los
portadores mayoritarios en la base son portadores minoritarios en las regiones neutras de
emisor y colector, esta diferencia supone un efecto despreciable ya que por definicion no es
importante en la caracterizacion del dispositivo puesto que Iss se determina
experimentalmente. La presencia de 1tsr ¥ de Tpr en las ecuaciones de Igr y de Igxr es debida
a los nuevos limites de integracién y es la diferencia fundamental con respecto al modelo
anterior. De nuevo, como Ixr € Ixr se determinan ambas experimentalmente, esta diferencia
no es significativa en la caracterizacion del dispositivo.

Algunas mejoras de este modelo se incluyen en la simulacién comercial SPICE!*“%! al
considerar la dependencia de la resistencia de base con la corriente. De esta forma, la

resistencia de base total se expresa en funcidén de la resistencia de base minima para valores
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de corriente elevados, la resistencia de base sin polarizacién o lo que es lo mismo para
valores de corriente pequefios y de una variable que es funcion de la resistividad de la base,
la tensién térmica y de la longitud de base intrinseca. El modelo estdtico de Gummel-Poon

que tiene en cuenta todos estos efectos se muestra en la figura 2.5.

C,
Cis
e
i c J
$ dLec/ Br
B’ v B Icr =lec -Iec d)
s
Ca Iss v ¥ fec / Br
E
% e
E,
Fig. 2.5.

En resumen, podemos considerar que las mejoras que este modelo estdtico de Gummel-

Poon introduce en el modelo estéatico de Ebers-Moll influyen en los siguientes efectos:

1. Caida de P para valores bajos de corriente. Esta caida se produce por las
componentes extras de I descritas por los cuatro parametros del modelo, {C: , ng, Cs ,
ncL}. Esto supone afiadir tal y como se muestra en la figura anterior dos diodos ideales
en el circuito equivalente del modelo.

2. Modulacién de la anchura de base. Este fenémeno es debido a la variacién de las
tensiones de la unidén colector-base y emisor-base {0 que produce una variacién de la
region de carga espacial en e} emisor-base y en el colector-base, Hay dos parametros que

dan cuenta de este efecto y son: V,, tension de Early en directa, y Vg, tension de Early
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en inversa. Estos pardmetros se encuentran en las definiciones de qc y ., que a su vez
son las componentes de g, respectivamente.

3. Inyecciébn de alta sefial Bajo estas circunstancias, la inyeccién de portadores
minoritarios en la region de la base es significativa con respecto a la concentracién de
portadores mayoritarios. Debido a que se mantiene la neutralidad de la carga espacial, la
concentracién total de portadores mayoritarios aumenta en la misma cantidad que la
concentracion total de portadores minoritarios. Este exceso de portadores mayoritarios
se pone de manifiesto por un cambio en la pendiente de la caracteristica I frente a Ve
para valores superiores al llamado codo de corriente Ixr para la region activa. En la
regién inversa se define otro pardmetro, Iz , de idéntico significado fisico que Ixr pero
en la regién inversa.

4. Resistencia de base. Se incluye su dependencia con la corriente expreséndola en funcion
de los tres pardmetros, {rs, tam, I }.

2.2.5. Modelo de Gummel-Poon para pequefia y gran sefial,

El circuito del modelo en gran sefial de Gummel-Poon®®® es topolégicamente el mismo
que el modelo de Ebers-Moll para gran sefial y mostrado en la figura 2.3. Los elementos de
carga no lineales o lo que es lo mismo las capacidades dependientes de la polarizacién, se
determinan con las mismas expresiones que el modelo de Ebers-Moll pero teniendo en
cuenta los coeficientes graduales, mg, me¢ y ms. Mejorando el modelo anterior, €l modelo de
Gummel-Poon® incluye 1a consideracion de tres nuevos efectos: la capacidad base-colector
distribuida, la modulacién de 1 (carga de transito) y los fendémenos distribuidos en la regién
de la base (exceso de fase).

Analizaremos cada uno de estos fenémenos por separado:
Capacidad base-colector distribuida.
Para encontrar una aproximacién mejor de la resistencia distribuida y del circuito
capacitivo en la unién base-colector, la capacidad total de la unién base-colector Cic se
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divide en dos términos; Xcic Cic que se coloca entre el nodo interno de la base y el colector
y (1-Xc)c)Cic entre el nodo externo de la base y ¢l colector con 0< X¢yc < 1. El parametro
Xcic es especialmente importante a frecuencias muy altas. La figura 2.6 muestra el modelo
en gran sefial completo para BJT donde se ha afiadido el efecto de la capacidad base-

colector distribuida™**%,

B,

Modulacién de w (Carga de trdnsita).

La dependencia de 1r con la corriente se puede suponer constante hasta un cierto valor a
partir del cual empieza a crecer. Esta variacion de tr con valores elevados de la corriente de
colector se determina mediante una ecuacién empirica que se obtiene de la representacién
grafica del producto ancho de banda- ganancia f; en funcién de 1a corriente de colector para
distintos valores de la tensién colector-emisor, Vce. En estas gréficas se diferencian tres
regiones:

e Para valores bajos de corriente, las capacidades de la unién y la transconductancia en
directa, gy, dominan a f;; al aumentar g, con la corriente esto se traduce en un aumento
de fr cuando aumenta I¢c. Esta variacion ya ha sido tenida en cuenta en los modelos

anteriores,
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e Para valores intermedios de corriente, fr es un valor muy pequefio y casi constante; por
lo tanto el tiempo de trdnsito es el tiempo que los portadores necesitan para atravesar la
region de la base y la region de carga espacial en el colector. La capacidad de difusion
base-emisor aumenta con la corriente compensando el aumento en directa de g» con lo
que se establece un determinado limite a fr. Bajo estas condiciones el tr maximo ideal

viene dado por:

7, = (2-42)

o Para valores elevados de la corriente fr y por lo tanto tr dependen de I¢ y de Vg, por lo
que ya no permanecen constantes. La presencia de determinados fenémenos fisicos como
la cuasi-saturacién o el flujo de corriente limitado por la carga espacial entre otros,
aumentan el tiempo de transito y disminuyen fr. Este efecto se modela multiplicando a ¢

con una funcién, dependiente de la corriente, en las expresiones de control de carga®’"*’]

Fenbmenos distribuidos en la region de la base. (Exceso de fase).

El desfase medido en la corriente en directa del dispositivo normalmente es superior al
desfase previsto por ¢l conjunto de ceros y polos del modelo. Este retraso de fase extra se
modela multiplicando la corriente Icc por el valor del desfase ¢.

Durante el andlisis del transitorio, el exceso de fase se modela mediante una funcion de
Bessel de segundo orden.

El modelo de pequefia sefial de Gummmel-Poon se muestra en Ia figura 2.7.
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Fig. 2.7.

2.3. Influencia de la temperatura en los modelos para bipolares

Los modelos de transistores para bipolares se ven afectados por cambios en la
temperatura 0 en el factor de 4rea. Analizaremos primeramente la influencia de la
temperatura en los parametros del modelo. La temperatura aparece explicitamente en los
modelos de BJT en el término exponencial; los parametros en los que esta influencia es mas
significativa son:
¢ I corriente de saturacion.
¢ [ corriente de saturacién base-emisor.
¢ 1. corriente de saturacién base-colector.
* . potencial de contacto en Ia unién base-emisor.
¢ ¢, potencial de contacto en la unidn base-colector.
¢ (¢ ganancia en corriente en directa.

e f3; ganancia en corriente en inversa.
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e C;. capacidad de vaciamiento a polarizacién cero en la unién base-colector.
® C;. capacidad de vaciamiento a polarizacion cero en la unién base-emisor.

La dependencia de la temperatura de I; viene dada por:

L I:q‘ (L}zr e[qE' [AT1=T/Ty ) (2-43)
T"ff

donde los dos nuevos pardmetros que aparecen, Xr y E,, representan el exponente de la
temperatura de la corriente de saturacién y el gap de energia respectivamente y Ty
representa la temperatura a la que se realizaron las medidas experimentales. La expresion
general para E, a una cierta temperatura T es:

aT?

E, =E, (0)- (2-44)

donde los coeficientes que aparecen en esta ecuacibn se han determinado

experimentalmente. Para el caso del Silicio los valores obtenidos son:

a=7.02.10"
B=1108
E; (0) =1.16 V.

de esta forma se puede determinar el valor exacto de E; a una determinada temperatura.
El efecto de la temperatura en los potenciales de contacto se modela segun las siguientes

expresionest*®*%):
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Ls
b =%¢E (Tﬁ)—ZELn[}T—] -{}T—Eg (7, )-E, (T)} (2-45)

q et ref

Se obtiene una expresion idéntica para el potencial de contacto del colector:
T wro (7Y 1
$c = "I’;‘ﬁc (Tﬂf )# 2;_ L”(};] - [};Es (T4 )-E, m} (2-46)

[49].

La dependencia de la temperarura de B¢ y B, se determina por

41
B, =B, (T )[Ti] @2-47)
ref
Yy
B =8 (I, )[-}"-) (248)
ref

Para determinar la dependencia con la temperatura de I, es preciso conocer las
expresiones de I, y de I, para una cierta temperatura T. El nuevo valor para I, y para I,

vienen dados por ™’
~Zr ~Yng,
_ T I, (T)
le =1 Ty )(Tmf) [I, (T4 ):I (2-49)
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—Xr —Yne
_ T I (D :
I, =1,(T, )[TJ [ T, )} (2-50)

(491,

La dependencia con la temperatura de C;. y Cj. viene dada por

C, =C, (T )31+mg|400x10® (T-T,,)~ #: (D)0 Uy ) (2-51)
$s (T )

y

C, =C, (T, K1+m|400x107 (T-T,) - pe (1)~ 9 Ly ) (2-52)
¢c (Ty)

Hay que sefialar que en todas estas expresiones la temperatura T es una condicién de
operaciébn y no un pardmetro del modelo por lo que no es posible simular el
comportamiento del dispositivo a distintas temperaturas al mismo tiempo.

Los programas comerciales existentes para la simulacién de circuitos que incluyen
modelos para BJT permiten considerar la dependencia de la temperatura, tal es el caso del
programa SPICE*>46]

El otre pardmetro que afecta al modelo es el 4rea. Los parametros del modelo donde se
manifiesta esta dependencia, ademis de {I;, I, I, Cic, Cic}, son!':
¢ Iy;corriente de codo en directa.
¢ I, corriente de codo en inversa.,

e I valor de la corriente para el que la resistencia de base cae a la mitad de su valor

minimo.
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o I parAmetro de alta corriente para reflejar el efecto en <.
s T3 resistencia a polarizacién cero.

* rpy resistencia minima de base para alta inyeccion.

¢ rg resistencia de emisor.

¢ 1c resistencia de colector.

e Cj; capacidad del sustrato del colector a polarizacién cero.

Para un valor del factor de drea distinto a la unidad, todos estos pardametros, excepto las
resistencias, tienen como nuevo valor™*” el producto del factor de é4rea y el valor del
pardmetro para un factor de 4rea igual a la unidad. Para ¢l caso de las resistencias, el nuevo
valor es el cociente entre el valor correspondiente a un factor de drea unidad y el nuevo

valor del factor de 4rea.

2.4. Modelos para MESFET

Los modelos empleados para los dispositivos MESFET se agrupan en tres grandes
grupos: modelos de pequeiia sefial, de gran sefial y de ruido!">*",

A continuacién se detallan cada uno de estos grupos.

2.4.1. Modelo de pequeiia sefial.

El modelo de pequefia sefial para dispositivos MESFET y HEMT es muy importante en
el disefio de circuitos activos de microondas al representar el vinculo principal entre los
parametros S medidos y los procesos eléctricos que tienen lugar internamente en el
dispositivo. Cada uno de los elementos concentrados del circuito equivalente representa una
aproximaciéon a algin aspecto de la fisica del dispositivo. La eleccién de la topologia

adecuada implica un buen ajuste a los pardmetros S medidos®" en un rango muy amplio de
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frecuencias, pudiéndose inciuso extrapolar el comportamiento del dispositivo a un rango de
frecuencias superior al considerado en el proceso de medidas.

El circuito convencional de pequefia sefial para MESFET-HEMT!**¥ se muestra en la
figura 2.8 donde se han incluido ios elementos parésitos.

L BT T e L
Lc J_
gme“jmqt 8oL

- UT

Fig. 2.8.

Esta topologia proporciona un buen ajuste con los pardmetros S medidos hasta 26 GHz
ofreciendo la ventaja con respecto a otras topologias de que la determinacién de los
elementos del circuito equivalente es univoca.

En la siguiente figura se muestra el mismo circuito equivalente pero al que s¢ le ha
superpuesto una seccion transversal del dispositivoe mostrando el origen fisico de cada uno

de los elementos del circuito equivalente.
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Fig. 2.9.

A partir de esta figura se ve claramente el papel que juega cada uno de los elementos del
circuito equivalente en la fisica del dispositivo.

Inductancias pardsitas L, Ly y L,

Estas inductancias son consecuencia de los contactos metdlicos depositados en Ia
superficie del dispositivo. Debido a que estos valores dependen de las caracteristicas de la
superficie del dispositivo son practicamente iguales para MESFET y HEMT**!, Para los
dispositivos modernos de anchura de puerta reducida, L, es la mayor de las tres. Existen
otras inductancias ademds de las parésitas, llamadas de encapsulado, pero normalmente
tienen valores muy pequefios por lo que se puede considerar a las inductancias parésitas

como las predominantes.
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Resistencias pardsitas R, Rs y R,

Se incluyen para dar cuenta de la resistencia de los contactos 6hmicos. La resistencia de
puerta R,, resulta de la resistencia de metalizacién del contacto Schottky de la puerta. En
los dispositivos modernos sus valores son préximos a la unidad. Tanto en los dispositivos
HEMT como en los MESFET™), R, y Ry suelen tener los valores méis pequefios. Aunque se
ha observado una ligera dependencia con la polarizacion de estos valores, en la mayoria de
los modelos de gran sefial y en los simuladores comerciales actuales se consideran
constantes!'>'**#], Los valores de estas resistencias se pueden calcular a partir de las
caracteristicas de conduccion en directa o a partir de los pardmetros S mediante procesos de
optimizacion.

Capacidades Cgs, Cig y Cie

Cp: y Cy; modelan el cambio en la carga de vaciamiento con respecto a las tensiones
puerta-fuente y drenador-puerta respectivamente. En condiciones tipicas de polarizacién
para amplificadores y osciladores, la capacidad Cg, es la mayor de las tres porque modela el
cambio en la carga de vaciamiento como consecuencia de las fluctuaciones en la tensién
puerta-fuente, VgL |

La capacidad drenador-fuente, Cy,, se incluye en el circuito equivalente para dar cuenta
de los efectos capacitivos geométricos entre los electrodos de fuente y drepador;
normalmente no se considera dependiente de Ia polarizacién®'%),

Como consecuencia de la simetria del modelo, Cy; y Cgy se intercambian los papeles
cuando se consideran condiciones de polarizacién inversas de drenador-fuente (Vy, <0).

Transconductancia g,

El mecanismo de ganaucia intrinseca del FET viene dado por la transconductancia y
representa la medida de] cambio incremental en la corriente de salida, 1, cuando se produce
un cambio en la tensién de entrada V, Matemdticamente se define como:
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= 9las (2-53)

Su valor varia con la frecuencia cuando se trabaja a frecuencias inferiores a 1 1551

Asimismo, varia directamente con la anchura de puerta e inversamente con la longitud de
puerta tanto para MESFET como para HEMT. Para geometrias de puerta idénticas los
valores obtenidos para dispositivos HEMT son superiores a los correspondientes a

MESFET!"*,

Conductancia de salida g
La conductancia de salida es una medida del cambio incremental en la corriente de salida
14 con la tensiGn de salida V4. Matematicamente se define como:

_ 8l
Eus av,

(2-54)

Este valor aumenta tanto en MESFET como en HEMT cuando se reduce la longitud de
puerta*®), La dispersién a bajas frecuencias de la conductancia de salida es mds
significativa que la observada para la transconductancia’®.

Retardo en la transconductancia t

La transconductancia no puede responder instantdneamente a los cambios que se
producen en la tensién de puerta. El retraso inherente a este proceso es lo que se conoce
como “retardo en la transconductancia™ y se representa por t. Fisicamente, representa el
tiempo que tarda la carga en redistribuirse cuando se ha producido una fluctuacién en la

tension de puerta. Teniendo en cuenta las consideraciones fisicas, estos retardos son
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menores en los dispositivos HEMT que en los MESFET para geometrias equivalentes y

disminuye cuando se reduce Ia longitud de puerta™?,

Resistencia de carga R;
Esta resistencia se incluye en el circuito equivalente principalmente para mejorar el ajuste
de Sy1. Sin embargo, en la mayoria de los dispositivos, R, es suficiente para proporcionar un

buen ajuste de la parte real de S,;. En general, R; es bastante dificil de determinar.

El modelo de pequefia sefial de la figura 2.8 resulta muy adecuado para el disefio del
circuito activo a frecuencias de microondas ya que la dispersion de la conductancia de salida
tiene lugar a frecuencias muy inferiores a la frecuencia de disefio. Para el modelado en gran
sefial o aplicaciones a baja frecuencia, tanto la respuesta DC como la respuesta en aita
frecuencia tiene que describirse mediante un circuito equivalente mas adecuado que el de la
figura 2.8. Asimismo este modelo resulta muy adecuado para dispositivos de AsGa; existe

un modelo analitico fisico de pequefia sefial de Pucel”""

que resulta muy itil en el anélisis
de dispositivos de materiales alternativos al AsGa asi como en el estudio de los perfiles de
MESFET de implantacién i6nica™'. En este modelo se emplean los principales pardmetros
fisicos como la movilidad, la velocidad de saturacin y la constante dieléctrica entre otros.
Cuando se requiere un modelo del dispositivo activo para un rango de frecuencia
bastante amplio, es necesario considerar la naturaleza dispersiva de la operacién del
MESFET. E! circuito equivalente del modelo que tiene en cuenta esta dependencia con la

frecuencia se muestra en la figura 2.10t%,
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Fig. 2.10.

La fuente de corriente adicional que se incluye en este circuito modela la corriente
inyectada en los estados de trampas'®'). Estos estados se localizan principalmente en la
superficie y en la interfase canal-sustrato del dispositivo. Esta corriente se acopla al canal a
través de la capacidad Cs. Para sefiales DC, la impedancia a través de esta capacidad es
infinita y la transconductancia y conductancia de salida del dispositivo vienen dadas por las
derivadas parciales de las expresiones de la corriente DC de drenador tipicas, Cuando la
operacion se realiza a frecuencias de microondas, la transconductancia y la conductancia de
salida son funcién tanto dé los valores DC como de los elementos adicionales gnz ¥ Re.
Utilizando una seleccion adecuada de los elementos, este circuito equivalente modela las
conductancias a bajas y altas frecuencias as{ como la respuesta en la transicién de bajas a
altas frecuencias.

2.4.2. Modelos para gran sefial
Existen distintos modelos empfricos para MESFET/HEMT que describen las
caracteristicas operacionales de los dispositivos MESFET de AsGa. Todos estos modelos



son analiticos y describen con gran aproximacién las propiedades en gran sefial de los
MESFET de microondas'®**®, Los simuladores comerciales®**¢” utilizan modelos de
MESFET mientras que los modelos de HEMT aitin no han sido implementados en software.
En este capitulo se describen exclusivamente los modelos para MESFET!$*%],

A partir de las caracteristicas medidas del dispositivo, los modelos empiricos permiten
encontrar una funcién matemdtica que reproduce bien el comportamiento experimental,
Estas funciones matemdticas incluyen distintos pardmetros, que para los valores adecuados,
proporcionan un buen ajuste de la funcién a los datos medidos.

La siguiente figura muestra el circuito equivalente del modelo convencional de gran

sefiall’®7!]
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Fig. 2.11.

Los modelos de gran sefial analiticos aproximan las propiedades no-lineales del
dispositivo con un tinico conjunto de ecuaciones analiticas. Cada una de estas propiedades
no-lineales se representa mediante uno o varios elementos del circuito equivalente. Los

principales elementos no-lineales del circuito de la figura 2.11 son:
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a) La corriente drenador-fuente, Iy, controlada por las tensiones Vg y V4 ¥ de la que se
deriva la transconductancia y la conductancia de salida.

b) La capacidad puerta-fuente C.

¢) La capacidad puerta-drenador Cgg.

d) El diodo Dy, fundamental en el modelado de la corriente cuando la puerta se polariza en
directa (0 lo que es lo mismo ruptura en condiciones de polarizacién inversa de
drenador-fuente).

e) El diodo Dy, debe ser tenido en cuenta en el modelado de la corriente de avalancha
drenador-puerta (0 conduccién directa en condiciones de polarizacién inversa de

drenador-fuente).

La diferencia entre los distintos modelos empiricos de gran sefial existentes reside en las
funciones aproximadas empleadas para las relaciones corriente-tension y capacidad-tension.
Ambas relaciones son independientes entre si.

La relacién capacidad-tensién para MESFET y HEMT!"*™! s¢ modela normalmente
empleando la capacidad de difusién simple. Existe un nuevo modelo, de Statz’”), que
incluye expresiones para la capacidad mas completas que las del modelo clasico para todas
las regiones de operacion del dispositivo.

A continuaci6n se analizan cada uno de los modelos empiricos de gran sefial existentes.

Modelo de Curtice

Fue el primer modelo empleado en la simulacién de anélisis en gran sefial. Fue propuesto
por Van Tuyl y Liechtil’" siendo posteriormente simplificado por Curtice!”>’!. Este modelo
consiste principalmente en una fuente de corriente, s, controlada por tensién, la capacidad
puerta-drenador, C, la capacidad puerta-fuente, Cg, la capacidad drenador-fuente, Cy,, y €l
diodo Dy tal y como se muestra en la figura 2.12.

66



R4
Ced
L
[
Puerta Ces Iss = Cas
Rg
Dgs
Rs
Fuente
Fig. 2.12.

Tal y como se propuso inicialmente”), Jos \inicos elementos no-lineales del modelo son:
Lis y Cgs. El elemento no-lineal I es una funcién de las tensiones intrinsecas puerta-fuente y
drenador-fuente asi como de una constante de tiempo T que representa el tiempo de transito
de los electrones en la puerta. Sin embargo, C,;, se considera que depende tnicamente de la
tensién intrinseca puerta-fuente V.. Al considerar exclusivamente a estos dos elementos del
circuito equivalente como elementos no-lineales, sin incluir el efecto no-lineal de Cyy, este
modelo no es el mis empleado en la actualidad. Por esta razon, la mayoria de los
simuladores actuales de circuitos de gran sefial, incluyen también Cg como un elemento no-
lineal que varia exclusivamente con la tensién intrinseca drenador-fuente V.

Para el modelo de Curtice la corriente de drenador en funcién de las tensiones Vg v Vg
viene dada porl”*"®%

1 (Ve Vi) = BV —Vro) (1+ AV tank(a V,,) (2-55)
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donde Vg y V4, son las tensiones intrinsecas y {a, B, A, Vro } son los pardmetros del
modeio.

El término B(Vy - Vro)’ modela el comportamiento cuadrdtico de la corriente de
drenador con respecto a la tensién puerta~fuente Vg, donde el pardmetro f es simplemente
una constante distinta para cada dispositivo activo.

El término (1+AVg) modela la conductancia de salida del dispositivo donde el parametro
A representa la pendiente de la corriente drenador-fuente con respecto a la tensiéon
drenador-fuente Vg,

El Gltimo término que incluye la tangente hiperbolica aproxima bastante bien las
caracteristicas Iy;-Va, observadas en MESFET. Los resultados obtenidos en la mayoria de
los dispositivos MESFET®! demuestran que cuanto mayor sea a, mejor se modelan los
efectos de saturacion de la corriente.

La ecnacién (55) no constituye el modelo completo de gran sefial puesto que hay que
incluir las relaciones capacidad-tension. Este modelo emplea la expresion de la capacidad
derivada de la teorfa de la unién semiconductor de primer orden aplicada a una estructura
de diodo Schottky de dos terminales. La expresién considerada para ambas capacidades Cy,

y Cqa viene dada por!”>"k

v -2
Cos o =Coo ano [1 _I—/'-) (2-56)

donde Vy; = potencial de contacto de la puerta Schottky
V = tensién intrinseca puerta-fuente y drenador-fuente
¥ Gy, g0 = capacidades C,, y Coq a polarizacion cero
Hay que sefialar que la ecuacién (56) no incluye la dependencia con Vy; lo que resulta de
gran importancia en muchas aplicaciones. El exponente -1/2 no es fijo en la simulacion del
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analisis en gran sefial de algunos dispositivos sino que se toma como un parametro para
modelar mejor la relacion capacidad-tensién. Cuando el dispositivo se polariza en directa,
esta expresion para Cgge no resulta muy adecuada por lo que se modifica en modelos de
gran sefial mas completos y actuales que el de Curtice.

Ademis de las relaciones corriente-tension y capacidad-tensién, el modelo de Curtice!”!
también tiene en cuenta el retardo de tiempo entre las fluctuaciones de la tension de puerta
aplicada y los cambios observados en la corriente de drenador.

El retardo de tiempo resultante se modela suponiendo que la fuente de corriente es de la

formal”®
di{yv
I= I(V) -7 ¥ (2-57)
dt
donde la derivada se calcula como:

diy) _[s1(v)]av,
a | ¥, |a

&

(2-58)

Normalmente no se incluye esta modificacion porque la mejor aproximacioén obtenida en

los resultados del analisis en gran sefial no compensa el mayor tiempo de cilculo empleado.

Modelo de Statz -Raytheon

Statz et al.”"**), desarrollaron un modelo para gran sefial basado en la ecuacién (55). En
este modelo la aproximacion cuadratica utilizada para la corriente de drenador-fuente, I,
como funcién de la tensién puerta-fuente, Vi, es solaﬁxentc valida para valores pequefios de
Vg - Vo, siendo Vo Ia tensién de pinch-off. La corriente drenador-fuente I, es casi lineal
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para valores mds altos de Vg -Vro. La conclusién obtenida es que para modelar este

comportamiento la expresion original de la ley cuadrética seguida por Ly

Iy = AVy Vro) (2-59)

debe sustituirse por la siguiente expresién'*®:

_ AV V) (2-60)

1+b(V,, Vo)

Iy

Esta nueva expresion sigue siendo cuadratica para valores pequefios de Vg -Vro mientras
que para valores elevados se comporta linealmente en Vg - Vro.

La otra modificacion introducida con respecto al modelo clisico de Curtice afecta a la

funcién tangente hiperbolica. Esta funcién se sustituye por un desarrollo en serie de tercer

orden dado port**k

3
tanh (aV,) = 1- [l - (a—]] (2-61)

En la region de saturacién, aVy = 0 y tanh (aVy) = 1. La nueva expresion que se

obtiene para Ia corriente de drenador est®®:

2
A - Vo) (an,f
I, = 1+b(Vy —Vm)[l 3 1+ AV,,) 0 <V, <3a (2-62)
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2
ﬂ(V;—bg,/n) _(1;;%) V, 2 3la (2-63)
] 0

1, =

Este modelo considera unas nuevas expresiones para la capacidad mas complejas que las
desarrolladas por Curtice. Las expresiones empleadas en el modelo de Curtice no predicen
bien los valores de la capacidad para valores bajos de la tensién drenador-fuente, El modelo
tampoco es vilido para niveles de polarizacién de drenador y de fuente inversos; esto es
debido en parte a la ausencia de la dependencia con la tensién drenador-fuente. Las

expresiones para la capacidad del modelo de Statz no tienen estas limitaciones y vienen

dadas port**™):

* -V C K,

Coo Ko K
C . = g0 13 £y y
" (-7,%,.)" +Cono K, N
donde
K, ={1+(K ~Vwo)! [(V, ~Vro) +(0-2)2]U2}/ 2 (2-66)
2 2
K, ={1+(Vg, —Vg,,)/[(Vgx “Vea) +(1/a)’] }/2 (2-67)
K, ={1—(Vg, -Vg,,)/[(Vg, -ng)2+(1/a)2]w}/2 (2-68)
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v, ={Vg, +V, +[(Vg, -ng)2+(1/a)2]w}/2 (2-69)

Las tensiones Vg ¥ Vg4 son las tensiones de polarizacién. Los pardametros ajustables del
modelo son: Cgp, Cgo, ¥ . Cuando la tensién drenador-fuente se hace negativa, la
capacidad puerta-fuente se aproxima a la capacidad drenador-puerta. Cuando ¢l dispositivo
se polariza pr6ximo a pinch-off, [a capacidad puerta-fuente disminuye hasta alcanzar valores
muy pequeiios. Para valores negativos de la tension drenador-fuente, la capacidad puerta-
fuente es independiente de la tensién puerta-fuente. Las ecuaciones de este modelo se
reducen a las de la capacidad de un diodo para tensiones drenador-fuente en el rango
normal de operacion.

Las expresiones de la capacidad del modelo de Statz son més sofisticadas
matematicamente que ias del modelo de la capacidad de difusién simple ya que consideran
la dependencia tanto de la tensidn puerta-fuente como de la tensién drenador-fuente.

Modelo de Materka-Kacprzak

Este modelo se basa en el modelo del MESFET de Takil”’!, mostrado en Ia figura 4.13,
modificidndose la tensién de pinch-off para dar cuenta de la dependencia con la polarizacién
drenador-fuente.
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Fig. 2.13.

La corriente de drenador viene dada por!**:

V 2
I, =1, (1- —3’-) tanh| -2 (2-70)
v, v, -V,

con Vi =Vyo+y Va.

Vr representa el potencial de pinch-off modificado; Vro corresponde al potencial de
pinch-off de un dispositivo ideal de ley cuadratica y a y ¥ son dos pardmetros intrinsecos. El
pardmetro a tiene el mismo significado que en el modelo de Curtice mientras que y describe
el pinch-off efectivo cuando se combina con V. Por (iltimo, I4e corresponde a la corriente
de saturaciébn para una polarizacién de puerta-fuente cero. Los cuatro pardmetros del
modelo { Lis, a, ¥, V1o } se utilizan para el ajuste a los datos medidos. Las capacidades no-
lineales Cg y Cgqy vienen dadas por la ecuacion (56).

La corriente para ¢l diodo Dy, se expresa por!' >*%
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I, =1, [e(“’ ') -1] | @-71)

donde los pardmetros del modelo son: {I,, os } y Vi, €s la tensién puerta-fuente intrinseca.
Igualmente, la corriente para el diodo Dy, viene dada por:

I, =1, [e("' V) —1] (2-72)

siendo {Is, og } los parametros del modelo y Vg, 12 tensién intrinseca drenador-puerta.
Los trabajos realizados con MESFET demuestran que este es el modelo mis exacto!”*””!
en la simulacion de los dispositivos de anchura de puerta reducida aunque implica una gran

complejidad matematica,

Modelo de TriQuint (TOM)

TOM (Triquint’s Own Model)!'*”! es una variacion del modelo de Statz con tres
importantes modificaciones. El primer cambio es en el término cuadritico (Vg -Vro).
Debido a que los dispositivos modernos no muestran un comportamiento cuadrético exacto,
el exponente de este término cuadritico se considera como un pardmetro ajustable del
modelo.

En segundo lugar, el potencial de pinch-off se modifica para dar cuenta de la dependencia
de la tensién drenador-fuente. El nuevo potencial de pinch-off se define port™:

Vr=Vrio-v Vg (2-73)

El significado de Vo en esta ecuacion es idéntico al de la ecuacién (70) donde el

desplazamiento del potencial efectivo en este caso es negativo para mejorar la conductancia
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del drenador. El modelo de Statz solamente ajusta la conductancia del drenador en un rango
miy pequeiio de la corriente de drenador. Para valores suficientemente grandes de la
corriente, el modelo de Statz conduce a valores demasiado altos para la conductancia de
drenador. En tercer lugar, la disminucién de la conductancia del drenador para valores
pequefios de la tensién puerta-fuente, se modelan con un parametro 3"°\. Las nuevas

ecuaciones para la corriente son!'*:

3

%
I =Id{1_[1_(_“§_4:)” 0<V, <3/ a (2-74)
I, =1, V,23/a (2-75)
donde
g N (2-76)

1+6V, L,

@

Lig =B(Ve=V2) @-77)

Los nuevos pardmetros, {y, 8} que aparecen en estas ecuaciones sustituyen a los
parametros {A, b} del modelo de Statz. Estas ecuaciones modificadas junto con las
expresiones de la capacidad del modelo original de Statz, constituyen el modelo completo

de gran seflal de TriQuint.
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Modelo de Curtice Avanzado ( Meta- Software)

Este modelo™ es una versién modificada del modelo original de Curtice. Al igual que
ocurria en los otros modelos mencionados anteriormente, el potencial de pinch-off se
modifica para dar cuenta de la dependencia de la tension drenador-fuente. El nuevo
potencial de pinch-off se define como en la ecuaciéon (70), donde y es el parametro
empleado para ajustar el potencial de pinch-off efectivo. El parametro de Ila
transconductancia, 8, se modifica también para ajustar la transconductancia de acuerdo al

comportamiento de los dispositivos de anchura de puerta reducida. La nueva P efectiva se

€xXpresa como:
B
= 2-78
ﬂ‘-’ﬁc 1+ Hery Vg.u ( )

donde Vgy = Vg - V1 Y Hers €5 el parametro que representa el valor del campo critico para la
degradacion de la movilidad y tiene dimensiones de V/cm. En regimen de saturacién, la
transconductancia se aproxima por 2B(V - Vo). La modificacion final introducida por este
modelo es similar a la comentada en los modelos anteriores, ya que el término cuadratico
viene sustituido por un término que varia de acuerdo a un exponente VGEXP. La corriente

de drenador se expresa por’k
Iy = B (V™ 1+ AV, Ytank(a V) (2-79)

Modelo de Curtice-Ettenberg

Curtice y Ettenberg!’® modificaron el modelo original de Curtice para obtener una
relacién entre la corriente de drenador y la tensién puerta-fuente que se ajuste mejor para
los dispositivos de anchura de puerta reducida. Mientras que en el modelo original esta
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relacién se suponia cuadratica, ahora se considera una relacién polinémica de mayor grado
en la tensién puerta-fuente. Considerando una aproximacién clbica para esta relacién, la

ecuacién para Ia corriente de drenador se expresa como!”k
I, =(4+ 4 v, + 4, v} + 4 W Jtanh(y V) (2-80)
donde

Vi = Vg [1+B(Vaso - Vs )]

Esta tension v, se utiliza para modelar el aumento de la tensién de pinch-off con la
tensién drenador-fuente. El pardmetro B controla el cambio en la tensién de pinch-off y Vo
es la tension drenador-fuente en la saturacion, valor al cual se calculan los coeficientes A;.

Para considerar el modelo completo de gran seiial, se incluyen las expresiones de las
capacidades no-lineales de difusién simple dadas por la ecuaciéon (56). Este es el modelo
considerado en la caracterizacién del dispositivo activo MESFET del Capitulo IV.

2.5. Seleccién del modelo éptimo

La eleccién del modelo de gran sefial 6ptimo es decisivo para la obtencién de los
_parametros caracteristicos del sistema ya sea un amplificador o un oscilador. Por este
motivo, utilizando el simulador comercial LIBRA!™ se ha realizado una comparacién entre
todos los posibles modelos del MESFET para el dispositivo activo empleado en este
trabajo.

Para la comparacién se disefi¢ un amplificador bdsico, como el que se muestra en la

figura 2.14, utilizando como dispositivo activo el NEC 71083. La frecuencia de operacién
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se fij6 en 2 GHz. Para una potencia de entrada de 3 dBm se obtuvo experimentalmente una
potencia de salida mixima de 20 dBm.

71083 1000 pF
500 1000pF NEC [ L
E—v | i
1000 nH
%IOOO:IH A% 50 Q
~0.15V 3V
/;} /7;
Fig. 2.14.

Este mismo amplificador se analizé mediante el programa LIBRA, para cada uno de los
distintos modelos del elemento activo, manteniendo fijas las redes lineales de entrada y
salida. La menor desviacion de la méxima potencia de salida obtenida en cada simulacién
correspondiente a cada uno de los modelos con respecto al valor experimental, se ha
utilizado como valor de referencia para confeccionar la tabla comparativa que se muestra en
la figura 2.15.
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1 Curtice

2Statz -

3 Curtice - Ettenberg
4 Materka ‘

5 Triquint

6 Curtice Avanzado

Magritud de error (%)

4- .
2-
N | . K N
1 2 3 4 5 6
Modelo de MESFET
Fig. 2.15.

Tal y como se muestra en la figura 2.15, los modelos de MESFET para el NEC 71083
ordenados de mayor a menor error son: el modelo de Curtice, el de Statz, de Curtice -
Ettenberg, de Materka, de TriQuint y por ultimo el modelo de Curtice Avanzado
proporcionando la simulacién un valor para la potencia de salida de 519.8 dBm.
Considerando que la simulacién con el modelo de Curtiée—Ettenberg predice u:na potencia
de salida de 17.4 dBm se ha escogido este modelo como equivalente gran séfial para el
andlisis desarrollado en el Capitulo IV. Aunque supone una pequefia desxllriaci()n con
respecto al valor experimental de 20 dBm, su empleo conlleva una reduccién sig%n'ﬁcativa en
la complejidad matematica del andlisis y por consiguiente un menor tiempo de célculo.
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2.6. Influencia de la polarizacion en el modelo de MESFET

Aunque los modelos no lineales de MESFET existentes, descritos en la seccién 2.5,
proporcionan unos resultados relativamente exactos desde el punto de vista de DC, no son
validos en RF cuando se considera un rango de valores de polarizacién mds amplio que el
utilizado en la realizacién de las medidas experimentales. Esto es debido a que algunos de
los elementos del circuito equivalente varian con las tensiones de polarizacioén Vg y Vs En
la seccion 2.5 ya se comentd el significado fisico de cada uno de los elementos, lo que
justifica su dependencia de las condiciones de polarizacion. Los elementos en los que la
dependencia de la polarizacion es mas significativa son: la transconductancia del dispositivo,
la resistencia drenador-fuente la resistencia puerta-fuente y las capacidades puerta-fuente y
puerta-drenador.

Para realizar un anélisis del dispositivo valido en un rango amplio de polarizacién, debe
considerarse los elementos no como constantes sino en funcién de las tensiones Vg ¥ V..
La topologia de este nuevo modelo es idéntica a la empleada habitualmente tal y como se
muestra en la figura 2.16. Sin embargo, los elementos del modelo que se consideran

dependientes de la polarizacidn se representan en el modelo equivalente mediante flechas.

Fig. 2.16.
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Los elementos extrinsecos, tal y como se observa en la figura, no se consideran
dependientes de las condiciones de polarizaciéon ya que por el propio significado fisico de
estos elementos, practicamente se pueden considerar como constantes lo que facilita la
determinacion de los demés elementos tal y como se comentard en el Capitulo IV. Este
razonamiento es valido en la regidn linea! y de saturacién y en un rango de frecuencias hasta
20 GHz. Estas condiciones se cumplen en este trabajo por lo que se empleara este modelo
en la caracterizacion del amplificador MESFET a 4 GHz del Capitulo IV.

De esta forma los elementos considerados dependientes de la polarizacidn no son
constantes sino que se expresan en funcion de las tensiones de polarizacién Vg y Vys. Las
expresiones empleadas fueron propuestas por Rodriguez-Tellez et al*® y se resumen en
la tabla 2.1.

(Ryo+ 4, V, Y1+ K, K, 100% "
i 1+ K2100% %

Rds K1=A3Vd, +A4VdJVgx+A5V;

R; R = 1-B,V, exp(}j3 Vg,)
) TGy,
2 Vs er(C3 Vg’)
Cgs Cga =C Iex -D| Vg,)‘l'Dz (Vgx+V¢,)1003 (VF+V&)

= l 1+D4 Vp ]003 Ve
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o e [ explE, V) + E, (v, +7,)10%¢+")
Cas st ek 1 1+E, V, 1077 |
Cas Ca =Ca, (1+FV X1+ E V)
Tabla 2.1.

La corriente Iy se define con la expresién correspondiente al modelo no lineal de
MESFET elegido en la simulaciéon (ej: modelo de Materka o de Curtice-Ettenberg). Cada
elemento del modelo se hace funcién de V4 y Vg para obtener un modelo exacto en la
region lineal y de saturacion. Todas estas expresiones simulan la dependencia con la
polarizacién en condiciones RF. Los pardmetros que simulan la dependencia con la
polarizacién de los elementos bdasicos, no son datos fisicos caracteristicos del dispositivo
sino que se trata meramente de pardmetros de ajuste a las curvas. El punto de partida para
estimar los valores de estos pardmetros es la medida de los parametros S a distintas
condiciones de polarizacién en el rango de frecuencia de interés. A partir de estos datos se
calculan los valores de los elementos del circuito equivalente de la figura 2.16. Este proceso
se repite para cada una de las condiciones de polarizacién consideradas con lo que se genera
una familia de modelos lineales. Dibujando cada uno de los elementos en funcién de Vy, ¥
Vs se calculan los valores de los pardametros ajustando la curva de cada elemento a la
expresién propuesta en el modelo de la tabla 2.11%?",

En el anélisis del amplificador MESFET del Capitulo IV, se considera este modelo para
simular la dependencia de la polarizacién de los elementos del circuito equivalente. El
modelo considerado para la corriente de drenador, I, es el de Curtice-Ettenberg. Las
resistencias ¢ inductancias pardsitas no se consideran dependientes con la polarizacion y la
capacidad Cy se considera constante. El resto de los elementos del circuito se modelan con

las expresiones de Ia tabla 2.1. Al incluir esta dependencia con la polarizacion se optimiza el
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comportamiento del amplificador para ciertos pardmetros caracteristicos como ganancia,
potencia de salida y eficiencia.

La influencia de la temperatura aunque no tan significativa como la de la polarizacién en
el modelado de MESFETP®*#!! constituye nuestra actual linea de continuacién de este
trabajo.
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CAPITULO IIT
CARACTERIZACION DE UN AMPLIFICADOR BIPOLAR

MEDIANTE LA TECNICA DE LAS FUNCIONES
DESCRIPTIVAS
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III. CARACTERIZACION DE UN AMPLIFICADOR
BIPOLAR MEDIANTE LA TECNICA DE LAS FUNCIONES
DESCRIPTIVAS.

3.1. Introduccion

En el Capitulo I se enunciaron las ventajas del método de las funciones descriptivas frente
a otras técnicas no-lineales en el anilisis de los transistores bipolares. Uno de los aspectos
més importantes es la informacién que se obtiene con esta técnica sobre los estados de
funcionamiento del transistor, las transiciones entre ellos y la influencia de la anchura de
base en el modelo de control de carga; este ultimo fendmeno afecta directamente a los
resultados obtenidos con este modelo!**),

Para aplicar la técnica de las funciones descriptivas se considera un modelo cuasiestatico
para el transistor basado en el modelo cldsico de control de carga’'”%. Con objeto de
facilitar el célculo numérico se consideran en el anilisis un conjunto de hipétesis iniciales
que afectan principalmente al comportamiento del .'Iﬂnpliﬂcador en sus condiciones de
polarizacién y a los circuitos de acoplo™. El anlisis del amplificador por este método
permite un posterior proceso de optimizacién para mejorar la respuesta en frecuencia del
amplificador. Las curvas obtenidas de la resolucion del sistema de ecuaciones no-lineales
que caracterizan al sistema completo permiten un andlisis ¢ interpretacion de resultados mas
detallado al incluir, no solamente los pardmetros caracteristicos del amplificador sino
también todos aquellos relacionados con las propiedades de funcionamiento det transistor.

La capacidad de la técnica de las funciones descriptivas para analizar amplificadores
bipolares de RF se hace patente al realizar un estudio comparativo con los resultados
obtenidos por el andlisis clasico de balance arménicol™.

En este trabajo se emplea como dispositivo activo ¢l transistor bipolar HXTR-3675. Se

ha seleccionado este transistor debido a su amplio rango de aplicaciones, Ia disponibilidad
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de los valores detallados de los parametros caracteristicos y por la facilidad para medir
experimentalmente las caracteristicas DC.

El método propuesto permite, sin excesiva complejidad matematica, un andlisis completo
del amplificador incluyendo las formas de onda de las temsiones y corrientes, las
impedancias de entrada y salida asi como los principales pardmetros que caracterizan su

comportamiento.

3.2. Caracterizaciéon del modelo cuasiestatico del bipolar. Ecuaciones.

Al incluir la influencia de la anchura de base” en el anilisis de un amplificador RF
bipolar por funciones descriptivas se complica el calculo numérico debido a los nuevos

14849 que aparecen en las ecuaciones del sistema no-lineal para tener en

parametros fisicos
cuenta este fendmeno. El andlisis asi realizado resulta completo desde el punto de vista
fisico del transistor pero de calculos lentos y complicados. Para simplificar el calculo
numérico se consideran en el planteamiento del anilisis unas hip6tesis iniciales que facilitan
la resoluci6n del sistema de ecuaciones no-lineales!***],

Estas hipdtesis no influyen en el analisis completo del amplificador puesto que se
refieren exclusivamente a las condiciones de polarizacion y a las formas de onda elegidas a
priori para el circuito. Estas consideraciones iniciales son:

o El amplificador se polariza en clase C.
No es restrictiva puesto que otras clases son posibles pero simplifica el planteamiento
del problema y delimita de una forma mas clara las transiciones entre los distintos
modos de operacion del transistor en el ciclo de operacién. Segun esto, se definen
los siguientes modos consecutivos del transistor en cada ciclo!***2:
0<o=<q, Corte

Qs SO < Py Activa.
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Qb <O <271 Conduccion de la corriente controlada por la anchura de base.
donde @ es Ia variable de fase, p=wt siendo o la frecuencia de trabajo.

o Las formas de onda de las corrientes en los terminales del transistor se suponen
sinusoidales.
Este punto constituye una de las bases del método de las funciones descriptivas™® donde
las formas de onda, adecuadas al sistema, se especifican a priori. Esta suposicion es
equivalente a considerar exclusivamente hasta el primer armonico en las expresiones de
las tensiones y corrientes>*,

o El transistor pasa directamente del modo de anchura de base al de corte sin la
intervencion de un periodo activo.
Esta suposicién se puede considerar vélida siempre y cuando el tiempo de transito sea
pequefio en comparacién con el periodo*?) Esto es equivalente a afirmar que el
transistor opera proximo a sus valores nominales con respecto a potencia, eficiencia y
frecuencia lo que normalmente es valido en la mayoria de los amplificadores de RF¥*),

Esta condicién suele expresarse como!*™#2:

o<l (3-1)
donde 1¢ representa el tiempo de transito de la base en directa y es caracteristico de cada
dispositivo activo.

El dispositivo empleado, HXTR-3675, es un transistor NPN de Silicio muy util en el
disefio de amplificadores de bajo ruido y banda ancha asi como en osciladores de potencia
media. Los valores de los parametros caracteristicos asi como las curvas mas significativas

del HXTR-3675 se muestran en la tabla 3.1 y en las figuras 3.1.a, 3.1.b, 3.1.c y 3.1.d%%),

Tension Base-Colector Vg 30V
Tensién Emisor-Colector Vec 18V
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Para el HXTR-3675 el valor de 11 es de 1.8. 10! s; la frecuencia de operacién es de
=2 GHz. Por Io tanto la condicién anterior se cumple ya que el producto T o tiene un valor
‘inferior a la unidad (te ® = 0.23).

En la caracterizacién que se presenta en este trabajo se considera el modelo de control de
carga de Gummel-Poon, descrito en el Capitulo II***% Tal y como se describi6

anteriomente, el circuito equivalente para el transistor se representa por”**%:

c Tllc

W |
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La principal diferencia con el modelo clisico de control de carga es la presencia de un
conmutador, una fuente de tensién y considerar la resistencia de colector variable. El hecho
de incluir el conmutador, la resistencia variable del colector y la fuente de tensién de valor,
Ve - ¢c, donde @, es el potencial de contacto, ponen de manifiesto el efecto de la
modulacién de la anchura de base®***!, Durante el predominio del efecto de anchura de base
¢l conmutador esta cerrado siendo la carga de difusion del emisor positiva.

Para una forma de onda sinusoidal de la corriente de colector se puede escribir:
Ic(q’) = Ico + It.‘l coi¢— ¢c) (3-2)

donde los pardmetros .o , L1 , ¢. representan el valor medio, el primer arménico y el origen
de fase respectivamente para la forma de onda de la comriente del colector. Estos
parametros, impuestos inicialmente, representan las inc6gnitas del sistema de ecuaciones
no-lineales que describe el comportamiento del circuito.

Para establecer las condiciones de equilibrio impuestas por el modelo empleado de
control de carga, resulta mas adecuado considerar como fincion forzada en el terminal hase
a la carga de base total. La imposicién de la forma de onda sinusoidal permite escribir a la

carga total como:
O(@)= O, + O, co(p~ ) (3-3)

donde al igual que ocurria con la ecuacién (2), los pardmetros Qw , Qs ¥ @b son incégnitas
del sistema y representan el valor medio, el primer armdnico y el origen de fase
respectivamente.

La funcién forzada del terminal emisor se relaciona con las formas de onda impuestas en
(2) ¥ (3) sin mas que considerar el equilibrio de carga dado por:



O,(9) = Q(e)-2.(p) (3-4)

Con estas formas de onda impuestas a priori se calculan las funciones descriptivas, de
forma que cada elemento no-lineal se aproxima a una forma cuasi-lineal. El significado
fisico de la funcion descriptiva puede considerarse como la admitancia dindmica del
clemento activo a la frecuencia considerada. E! primer paso para el cédlculo de estas
funciones aproximadas es ¢l célculo de las corrientes y tensiones en los terminales del
transistor.

De acuerdo con la figura 3.2, las tensiones en los terminales del transistor, Vy y V; se

pueden escribir como:
/= Wy, +V,
(3-5)
-; = Fy +f/;,

donde los subindices “0” denotan los valores medios y los “1” los fasores del primer
arménico.

El modelo cuasi-estitico mostrado en la figura 3.2, permite expresar los voltajes de la
ecuacion (5) en funcién de las contribuciones de los elementos lineales y no-lineales que
aparecen en el circuito equivalente. Asf, siguiendo la notacién de la figura 3.2 puede
escribirse:

o

V,= Vg + Vo, + Vg + Vg

Uy
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(3-6)

donde {V4i,, Vir, Vi, Ver, Ver, Ve son las contribuciones lineales y {V., V.} las no-lineales.
Las contribuciones lineales se calculan desarrollando por Fourier sus expresiones analiticas
y no precisan de medidas experimentales. El fichero empleado en el
MATHEMATICA®*#*%) para el célculo de los coeficientes de Fourier se muestra en el
Apéndice I. A continuacién se escriben las expresiones finales para cada una de las

contribuciones lineales®?):

® Vir
Voticos = 0 VRt cos = wRBQb, seng,
Vimisen = _a-’Qb, Ry Verisn = — @RpQ, cosp,
s VgL
Va1 cos = _szBle Vrt,cs = _C'JZJL.&;Q&l cos@,
Vitisn = 0 Votrsn = — ‘:')2Lﬂgea1 seng,
L] VCL
Vs = 0 Vetrew = @Lclc senp,
(3-7)
Vggm = -chIq Ve, o= GJLCIC! COs@,
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s Vg

Veries = —@°LpQ, cosp, + ol seng,
VEL!,sen = _a)z‘LEg, seng, - wIc! CosQ,
e Vig
VER,, = R.EIC‘J

Virios = Qu@sen9, + Rpl, cosp,

Verisen = Rel seng, - RgQ, ocosp,

Las componentes del primer arménico, denotadas por el subindice 1, vienen dadas en
funcién de sus componentes seno y coseno. Por simplicidad, en algunos casos resulta mas
adecuado elegir un origen de fase distinto de cero lo que se indica en las ecuaciones (7)
mediante un superindice ¢, 0 ¢.. Al ser este origen distinto al considerado para las
ecuaciones que representan al conjunto total, se debe compensar cuando se proceda a la
suma total de todos los fasores utilizando las ecuaciones (6). Estas expresiones vienen
dadas en funcion de los pardmetros desconocidos del sistema impuestos inicialmente
{Qwo , Qo1 s Ov, Lo, Le1 , @}, de la frecuencia de operacion ® y de los valores de los
elementos del circuito equivalente para el transistor HXTR -3675 {Rs , Re , Lz , Lg, Lc}.

Se observa que el parametroVcgr que refleja la influencia de la anchura de base no aparece
debido a que su célculo no es inmediato. El efecto de la anchura de base se pone de
manifiesto en la modulacién de la resistencia serie del colector y en la saturacién del
transistor. Respecto al primer mecanismo hay que tener en cuenta la accién conjunta del
fenémeno de anchura de base con la saturacion de la corriente. La saturacion se lleva a cabo

de tal forma que la cantidad de carga en exceso inyectada en la base es absorbida en la
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capacidad base-emisor en lugar de hacerse en la capacidad base-colector. Segin esto,
resulta mas exacto escribir la tensién Vcr como la diferencia entre la tension caracteristica
de saturacion, denotada por Vcgs , y una correccion inducida por el efecto de la anchura de

base y denotada por Vcras!**2. De esta forma la tensién Vg se puede escribir como:

VCR(?) = VCRS(‘;D) - VCRAB(GD)

Vas(p) — 0 0 <9< g,

Yl®)= 1 0) - ) Vol9) a0 S 21 CH

donde 1 (@) representa el pardmetro que da cuenta de la anchura de base y se define

como!**):

Ed Ty

= ’__Q - ’__ 3-9
17((9) (2 T, -9)
donde Qgy = Carga de difusién de emisor.

Tx E‘tm+‘tr-21f1'f T max

siendo Tmgx = (1+Z)* 17 el tiempo de transito maximo y Z es una cantidad que depende del
dopado y de la geometria del dispositivo.

Para el cdlculo de la tensién caracteristica de saturacién, Vcgs , hay que imponer las
condiciones asintdticas requeridas que son:
¢ Conduccién éhmica para bajas corrientes: Vers = 1Lc . Reo
e Vcgs tiende a infinito cuando el valor de la corriente se aproxima al valor limite por

scattering, Ijip.
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La expresién més utilizada para Vcggs es:

/
Iim

A partir de esta expresién se pueden calcular los coeficientes de Fourier. Utilizando el

fichero del Apéndice 1 se obtienen como expresiones finales!®:

Vers = Reylim

12
Vers. = Rc:,,ﬂ -
o 21“: Iﬁm"ICo 2 1 [I;mﬁ-lco 2 o
IC: ICI

chi‘Sl.sen = 0 (3-11) '
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(IIW_ICDJ [Inm‘i'lcoj
2 I 1
G Iﬁm_IcJ (Inm"'fc)
0 - 1 ") + 1
J( I \/ I ]
(IIW'ICOJ [Itbn"'ICOJ
2 I I
Y erstoen = chﬁf.@.sen% G 2 + G - -2
L, (Itm“lc‘,] 1 [Im"'Ian 41
I IC1 ICI

Las ecuaciones (11) al igual que las obtenidas anteriormente, son funcién de los
parametros desconocidos del sistema {I, I, @} y de los pardmetros {Re, Ijim}
caracteristicos del transistor empleado HXTR-3675. La notacién empleada en las
ecuaciones (11) es analoga a la utilizada en las ecuaciones (7).

A partir de la definicién del pardmetro relacionado con la anchura de base, n, dado por la
ecuacion (9), se puede obtener la contribucion de este efecto a la tension de la resistencia
del colector sin mis que sustituir las expresiones de la carga, la corriente y los parametros

caracteristicos del transistor. La expresién obtenida es:

0, +0, cos(p-p,)-938x107"
8I9x10 ”[lco +1, codo-o. )]

4.69 (3-12)

Veras (¢)=J

Calculando los coeficientes de Fourier de la expresion anterior se obtiene:
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Veras, = 1221

VCRA.B,cos =

L}

-0, L, +(0, —938x107)1, |arctan

g(lﬁ_—l, ltan' &)

VL

Ix107, |12 - I?

ch,sen =0

(3-13)

A diferencia de las contribuciones lineales, las no-lineales no son de célculo inmediato

puesto que requieren la realizacién de medidas experimentales®™, Para calcular las tensiones

Ve y V¢ en funcién de los parametros desconocidos se necesitan calcular las funciones

Ve = f{Qe) y Vc = f{Q.) para el transistor bipolar HXTR-3675. Experimentalmente no se

pueden obtener estas curvas directamente sino a partir de las curvas C-V para cada unién.
Estas se obtienen utilizando un puente de medida LCR modelo HP-4284A cuya sensibilidad
es de 0.01 f'F. Las curvas C-V obtenidas para cada unién se muestran en las figuras®® 3.3

y 3.4.

97



0.8-

0.7 -
[ ]
064 *
.u
984 g e Bper
3 ] ._- ,,,,,,,,,, Hum
0.4 e,
0.3-
0.2+
0 1 2 3 4 5
VeV
Fig. 3.3.
=41 *
z}-
15 4
| s Bper
%I 1D_, .......... m
5 e
2
Co . S g g s "
0
T 1 1 I ] I ]
4.0 08 06 04 02 0.0 0.2
\FAR
Fig. 3.4.

98



En estas gréaficas se muestran los resultados medidos experimentalmente y los obtenidos
mediante un ajuste tedrico. El ajuste se realiza utilizando la expresion para las capacidades
definida por el modelo de control de carga. Segin esto, las capacidades pueden escribirse

como:

G

[1-5—%)"

) = (3-14)

donde ¢ = potencial de contacto, n = exponente y Co = Capacidad a polarizacién cero, son
parametros caracteristicos de cada uniéon. A partir de los datos facilitados por el fabricante
para el transistor empleado, se determinan las curvas tedricas que se muestran en las figuras
3.3 y 3.4. Los valores empleados son los siguientes:

Para la unién del colector:
Co=0.62.10"*F
n, = 0.53

be = 0.76V

y para la unién del emisor:

Co=1.58.102F
ng=0.6
$e =1.01V.

Con estas medidas experimentales se determinan asimismo las curvas V-QQ para cada

unién. Los resultados obtenidos se muestran en las figuras 3.5 y 3.6.
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En estas graficas, al igual que en el caso anterior, se muestran los resultados obtenidos
experimentalmente y los tedricos. Los valores teéricos se obtienen a partir de la ecuacién
(14) del modelo de control de carga, despejando el potencial en funcién de la carga. De esta

forma se obtiene:

_ (l—nQ %—n_ ]
V= ¢[{1 ey 1 (3-15)

particulaﬁmda para cada unién segtin los valores obtenidos anteriormente.

Como se observa en las figuras 3.5 y 3.6, para el caso particular del transistor
HXTR-3675, la unién del colector queda bien definida mediante una relacién cuadratica
entre V y Q, mientras que para la union del emisor resulta mas adecuado una aproximacion
lineal.

La tensi6n en la union del colector se puede escribir como:

Ve=aQ} + O, (3-16)

y la tensién en la unién del emisor como:

v, - & 3-17)

donde los coeficientes o, P y Ceg se determinan ajustando las curvas de las figuras 3.5 y 3.6

a una aproximacion parabdlica y lineal respectivamente. Los valores obtenidos son:

a=1.03.10"* vVC? .
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p=1.5.10" vC*.
Ce =1.58.10"?F,

Para obtener las expresiones de V¢ y Vg en funcién de los parametros desconocidos de
las formas de onda impuestas a priori, se sustituye en las ecuaciones (16) y (17) las
expresiones de Qc y Q¢ obtenidas por integracibn de (2) junto con (3} v (4)

respectivamente’™, De esta forma se obtiene!**%;

2 2

200.1I. 20Q. 1, al ol
Vo) = @ + g + s gnlpg) + D29 + Zoscni(p-p)+

2al. I,
+ —osen(p-9.) (3-18)
Qb. I"o Iq
Velp) = Vg + —*cos{p- + @+ sen(@ — @, (3-19)
50) = Vs, + Lp-9s) o i Gl )

La expresién de V¢ se puede escribir de forma més simplificada comot****):
Ve(@) = 4 + 4 9 + A sen(p—0) + 4, ¢* + 4 sen’(p—9,.) + 4 p sen(p-¢.)
donde los coeficientes A; son funcién de los pardmetros desconocidos {Lo, L1, Qeo, @c } ¥

de los determinados con el ajuste tedrico {a, B}.
Las formas de onda completas para las contribuciones no-lineales Vg y V¢ vienen dadas

por:
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s Qb Icn
Veg, + C—;cos(qv—qpb) + aJCE¢ +
v, = < + 3
=(p) oC,
VBE‘,
V(o) 0<p=s
Vc(‘P) =Vt ¢CM P, <9
Pab —~ Pa
0 P, <9

sen(p — @,)

IA

IA

0< o< g, (3-20)

@, < @ <21

(3-21)

donde Vcr = V. (¢ = ¢,) = tensidn que limita el paso a la zona activa.

Las expresiones (20) y (21) permiten el célculo de los coeficientes de Fourier obteniendo

las siguientes expresiones para las componentes de valor medio y del primer arménico:

® vE
v _ €os Icl seng,
El.oos C, aCy
21 se I cos
Vglm = C + Q‘;. n¢b + clc q’c
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.VC

Ve, = 24, + %Aﬁ + 4 + 24,cosp,

Vores = — 4Asseng, - 44, - %‘-cos:;oc (3-23)

VCl,sm = 24, + Acosp, + %sen(pc

Una vez obtenidas las contribuciones lineales y no-lineales se calculan las expresiones de

las tensiones en los terminales del transistor, Vy y Vi
De acuerdo con la ecuacion (6) se puede escribir:

.Vb

Voo = Wy, + Ryl

S

Voros = Qf’.‘:cocs‘i - @° Ly cosg, - @ Lgcosg, + @ seng, + "’Rssen¢'b] +
E
I [I-i% + o seng, + R, cosqnc] (3-24)
‘1 oCg
21

Vbl = S + I coswc
= wC; | @Ce

- wcosp, + R, sempc] +

QA‘[Sequb - a)Rg Cospy, - o’ LB sene; - o’ LE seng, - RE @ COSQDb:|
E
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e V,

Vi, =2Wps, + 24, + -25/1471‘2 + A + 2A4,cosp, +

2
+RCI""’ 1 - L - O +R.I

°21 2 r )2 10°z, 1 £
[ I - 4 x Te
J[ l : J o ‘/(]’ ICOJ :

21, sen I cosg,
= o 4 Ly seng, + 2o S080 + 24, + A;cosgp, + ﬁsenq:_;-
o C; Ce o Cg 2

I, ,5en

o’ L; 0, seng, - oI, cosp, + R.I, seng, - R0, @ cosp, +

(1,, _IQJ {I,,,,,ucoj
I le I

+ R, 7 seng, = + =
G Iy = I, 1 Iy + I, 41
W\ L I,

@l cosp,

2=
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I sen
_ Qb, COsS@, g P —A3sengvc _ 4A4 _ —'AECOSQC __a)z LEQb, cosg, +
Cy & C; 2

+ ol senp + Q, » seng, + Rpl, cosp, +

2 I, I
+ R, -J;"?"lcosqi')c o = + G =
G I.Hm_ICo -1 Iﬁm+IC° +1
I, I,
21, - 1, )Ian( )
VL -1

21—

2[—Q,,l I, +(Q,,° +0. —Q%) I ]Arcta

amr, 1, 12 —12

+ oLl senp,

Conocidas las expresiones de las tensiones en los terminales del transistor para las formas

de onda impuestas a priori de las corrientes se pueden calcular las funciones descriptivas.

3.3. Caracterizacion del Amplificador. Resolucién del sistema de

ecuaciones
El modelo cuasi-estético estudiado en la seccién anterior, para el transistor HXTR-3675,
es el que se emplea en la caracterizacién de un amplificador de RF a 2GHz. En el disefio se
utilizan los pardmetros S de pequefia sefial del transistor que proporciona el fabricante!®’),
Con estos valores se emplea el programa MWAVE®! para calcular la sintesis de las redes

de acoplo a la entrada y a la salida. El criterio de disefio elegido fue acoplo a la salida con
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maxima ganancia y minima figura de ruido. Los valores obtenidos para la razén de onda
estacionaria a la entrada y las impedancias a la entrada y a la salida son:

V.SW.R.,=1814
Zn = 17.95-13.04
Zow = 34.4+68.4

La simesis de las redes obtenidas en pardmetros discretos se muestra en la figura 3.7. En
el colector y en la base se afiaden los circuitos de polarizaciéon adecuados para fijar la

operacién en clase C,
100 nH
PO000 1 Yeo=15V
26k0 1kQ ' N
0.18 nHl 13 k0 ! | "]
> @ TOo0 3 pF
HXTR -3675
500
1 - d:
—1 g L 6nH g 00 3
0.12¢F l.3nH§ F20k0 e
Q
v
—_— O -0 O—

Fig. 3.7.

El andlisis mediante las funciones descriptivas del amplificador disefiado se realiza
uitlizando el modelo cuasi-estdtico del transistor. Particularizando las expresiones de las
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tensiones en los terminales del transistor para la configuracion especifica del amplificador se
obtiene un conjunto de ecuaciones que describen el comportamiento del sistema para las
formas de onda impuestas a priori. De esta forma el modelo del amplificador en su forma

final se representa por un sistema de ecuaciones algebraicas de la forma®**2;

S, (%, Poper Prrans) = 0 (3-26)

donde S; representa cada uno de los subsistemas de ecuaciones en los que se divide el
sistema inicial al aplicar las condiciones operacionales del transistor. Las variables de este
sistema de ecuaciones se¢ pueden agrupar en parametros desconocidos “x” y parametros
operacionales “p”. Las variables x son los coeficientes en las formas de onda impuestas a

priori[49’82].

X = {Lco, Lc1, Qoo, Qbis Pas Pabs Pb, Pe, § parametros desconocidos.

Los parametros del sistema estan determinados por el transistor empleado, su punto de
operacion y de polarizacién. Las tablas 3.2 y 3.3 muestran los valores de los distintos
parametros™®, implicitos en el sistema de ecuaciones de (26), para el transistor

HXTR-3675 y las condiciones de operacién fijadas para el diagrama del amplificador de la
figura 3.7.

Parametros operacionales Poper
® Frecuencia de trabajo
Ve Tension de la fuente
R, Parte real de Ia impedancia de fuente
X, : Parte imaginaria de la impedancia de fuente
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R Parte real de la impedancia de carga

24

Parte imaginaria de la impedancia de carga
Vee Tensién de polarizacién para el colector (DC)
Tabla 3.2.

La eleccidn de estos parametros operacionales del transistor depende de la configuracion,

polarizacion y carga elegida para el amplificador.

Pardmetros del transistor Ptrans Valor
VaEo Tensién de sintonia del emisor 0.3V
Ce Capacidad del emisor 1.6 pF
Co Capacidad del colector a 0.6 pF
polarizacion cero

9. Potencial de contacto de la 0.76 V
unidn del colector

n Constante del perfil de la unién 0.5
del colector

BVcro Tensién de avalancha en el 30V
colector

Reo Resistencia serie del colector 6Q
para baja corriente

Liim Intensidad limite del colectoren 2 A

la region de scattering.

¢ Tiempo de transito en directa ~ 1.8. 107! s
previo a la anchura de base

Trmix Tiempo de transito en directaal 2.65.10"'s
completar la anchura de base

109



Le Inductancia de emisor 3nH

Lg Inductancia de base 2nH

Lc Inductancia de colector 3nH

Rp Resistencia de base 30
Tabla 3.3.

Estos parametros caracteristicos del transistor no dependen de las condiciones de
operacién y son propios del HXTR-3675.

En determinadas aplicaciones se requiere una caracterizacién mas completa del
amplificador siendo imprescindible incluir la dependencia con la temperatura de algunos
pardmetros caracteristicos, esto supone afiadir a la lista de los pardmetros desconocidos una
incognita mas, AT. De esta forma se plantea una ecuacién que considere el equilibrio
térmico del sistema obtenido a partir de la disipacién de potencia total en el transistor. Los
parametros afectados al incluir la dependencia con la temperatura del modelo son: Vago, Co,
9c, Reo, Lim.

Al imponer las condiciones operacionales al amplificador, implicitas en la eleccién de los
parametros poper > €l sistema que lo representa se divide en tres subsistemas de ecuaciones.

Se puede escribir 3k

S = {Spmter Spotais Seuga } = 0 (3-27)

donde S representa el subsistema de ecuaciones relacionado con el transistor elegido y
es comun para todas las aplicaciones donde se utilice el HXTR-3675.
Spolarizacien ¥ Scarga 0N especificos para las condiciones de polarizacion y el punto de

operacién del transistor.
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Tal y como se indicé en la figura 3.7 se ha elegido un circuito bésico de polarizacion para
simplificar el planteamiento del sistema de ecuaciones. A continuacién se analiza cada
subsistema por separado.

Subsistema Samdamentat

Incluye las ecuaciones tedricas del modelo de control de carga. Utilizando las ecuaciones
(3) y (4) junto con la definicién empleada para la carga y la tension en el limite de la zona

activa, @,, dados por!***?;

O = Olp.)
(3-28)

Vcr=anz'r+ﬁQa

se pueden escribir las ecuaciones correspondientes al equilibrio de carga en el terminal base,

particularizadas para los instantes ¢ =0 y @ = @,.

Qo8¢ + Q, + O -0 =0
(3-29)

Qcop, - @) + G, * O - O, =0

A estas ecuaciones hay que afiadir la ecuacién que gobierna el comportamiento en activa
del transistor que se obtiene aplicando la ley de los nodos al colector segiin el diagrama
mostrado en la figura 3.2 del modelo equivalente. Considerando la expresién de Qg (¢)
dada 'por (3) resulta:

‘;_Qf +435Q, = 2x107°7 (@) — 4350, (@) + 2.9x10°2 (3-30)
@
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Para resolver esta ecuacién diferencial es necesario imponer unas condiciones iniciales
que expresen los limites de los distintos modos de operacién del transistor, entre corte y
activa pasando por la regién de anchura de base. En este caso particular se considera como
condicién inicial:

Qc (@) =Qer

donde Qcr viene definida por la ecuacién (28). A la condiciébn anterior se afiade el
requerimiento de la carga del colector para la regién de anchura de base segin la cual:

Qc (Pw ) =-2.68.10™

El fichero empleado para la resolucion de la ecuacién diferencial empleando
MATHEMATICA®*#% ge muestra en el Apéndice II. La solucién final en funcién de los

pardmetros desconocidos del sistema puede escribirse como:

0.98 [1810™"Z, cos{p,, - @. ~023) - O, cos(p,, @, ~023)] +

+ [ch + 0.98{@1 cos(qv,, -~ P, —q),,) - 1.8.10'“1,:' cos(cp,,,,—q)c—O.Z?;)}}x
| (3-31)
xet¥ %) + (181071, - O, + 0671077 1-*¥P0)) +

+2.68107° = 0

Si se considera la dependencia con la temperatura, hay que afiadir al subsistema
Shmdsmentsl UNDA NUEVR ecuacién que corresponde al equilibrio térmico en fumcién de la
disipacién de potencia total y donde aparece uma nueva incégnita a considerar, el
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incremento de temperatura. En este trabajo no se considera Ia influencia de la temperatura
va que el objetivo es el estudio de las funciones descriptivas como técnica de analisis de
amplificadores de RF.

Subsistema Spoiarizacion

Ve - Ves = 0
cocion = 0 g
Spﬂiamacﬂon = {V;o - VCC ={
(3-32)
Subsistema Scarga
Suga =0V, +Z,I =0

Una de las hipdtesis iniciales que se consideran para simplificar el cilculo numérico era la
polarizacioén del amplificador en clase C. Para establecer esta condicién se requiere que el
punto de operacion del transistor sea el adecuado. Este punto se determina a partir de las
caracteristicas DC del transistor HXTR-3675, obtenidas con MWSPICEM!. En el Apéndice
HI se incluye el fichero BJT.CKT creado en la determinacion analitica y grafica de dichas
caracteristicas. Los resultados gréaficos obtenidos se muestran en la figura 3.8.

Como se observa en la gréfica, el punto de operacién del transistor se corresponde con la
clase de polarizacion elegida con objeto de simplificar la resolucién del sistema de

ecuaciones no-lineales,
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Fig. 3.8.

Como ya se comentd anteriormente en la figura 3.7, que muestra el diagrama del
amplificador completo, se han incluido las redes que establecen las condiciones de
polarizacion fijadas.

Ademas de las ecuaciones (29), (31) y (32), hay que considerar la relacion existente entre
los limites, Q. y @ab, €s decir, el transito de la zona de corte a la zona activa, estableciendo

las condiciones de funcionamiento del transistor.

0 (o) = 2, (3-33)

De esta forma se completa el sistema de 8 ecuaciones con 8 incognitas. El fichero
empleado para la resolucion de este sistema de ecuaciones empleando MATHEMATICA se

incluye en el Apéndice IV. La solucion de este sistema de ecuaciones no-lineales
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proporciona los valores de los parametros desconocidos impuestos en las formas de onda
especificadas a priori.
Los resultados obtenidos se muestran en la tabla 3.4.

Parametro x Valor
Ico 0.68 A
Iy 0.97 A
Qc 0.15 rad
Qso 8.05.10" C
Qe 1.15.10° C
Qb 2.5 rad
Qs 2.1 rad
Pab 3.2 rad
Tabla 3.4.

La representacion grafica para las formas de onda de la corriente de colector, I, y de la
carga en la base, Qy, se muestran en las figuras 3.9 y 3.10.
Aunque normalmente la corriente de colector y la carga en la base se representan en
funcién del tiempo, cuando se desea comprobar las transiciones entre los distintos modos de
operacién del transistor en cada ciclo, como suele interesar para la tension del colector tal y

como se muestra en la figura 3.13, resulta mas adecuada su representacion en funcién de la

variable de fase .
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La forma de onda de la tensién V. se calcula de forma analoga a la de las corrientes
sustituyendo los valores de los parametros de la tabla 3.4 en la forma de onda dada por la
ecuacion (23). Tal y como se comenté al calcular esta expresion, la principal contribucion a
la tensién se produce en el modo de anchura de base. Debido a que el transito del estado de
corte a activa ocurre sin ningiin estado activo intermedio se puede afirmar que la forma de
onda de la tensién variara entre un valor maximo y otro minimo de valor pricticamente nulo
de forma muy pronunciada.

La figura 3.11 muestra la forma de onda de la tensién de colector V..

T v T v T T T v 1
0.0 02 04 06 08

t(ns)

Fig. 3.11.
Otra gréfica importante que resume el comportamiento del amplificador es la tensién de
salida Vs Aunque no estd directamente relacionada con los parametros obtenidos en la
resolucién del sistema ni su forma de onda se ha especificado a priori, su célculo es

inmediato y su forma sinusoidal predecible. La grafica obtenida se muestra en la figura 3.12.
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Los resultados graficos obtenidos resumen el comportamiento del amplificador
confirmando la validez de las hipétesis iniciales de disefio que se hicieron a priori con objeto
de simplificar el célculo numérico. Asi, las figuras 3.9 y 3.10 presentan las formas
sinusoidales de la corriente del colector y de la carga en la base, confirmando las hipotesis
iniciales del modelo de control de carga.

Las figuras 3.11 y 3.12 muestran las formas de onda de las tensiones en el colector y a la
salida respectivamente. La gréfica de la tensién del colector corrobora la operacién del
amplificador en clase C tal y como se establecié inicialmente para simplificar el célculo
numérico. En esta grafica se observa claramente el transito de la zona de corte a activa,
confirmando al mismo tiempo la ausencia de un periodo activo entre la zona de corte y la
modulacién por el efecto de anchura de base. En una representacién con respecto a la
variable fase @, tal y como se muestra en la figura 3.13, se pueden identificar Ia transiciones
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entre los distintos estados y confirmar que la contribucion a la tensién V, se lleva a cabo

exclusivamente durante la anchura de base.

I

o

V.(V)

& (rad)

Fig. 3.13.
Por ultimo la figura 3.12 pone de manifiesto la forma de onda sinusoidal para la tension
Vout .
A partir de los resultados obtenidos se pueden determinar de forma sencilla los
parametros caracteristicos del amplificador como son: potencia de salida, ganancia,
eficiencia o ancho de banda. Asi, las figuras 3.14 y 3.15 muestran la variacién de la potencia

de salida y de la ganancia con la potencia de entrada.
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Como se observa en la grafica de la figura 3.15, existe un valor méximo de ganancia para
un valor de la potencia de entrada de 7 dBm. Esto permite la optimizacién del amplificador
al variar las redes de acoplo de entrada y salida sin excesiva complejidad. Aunque en esta
caracterizacién no se ha incluido una optimizaciéon, en el siguiente capitulo se realiza
simultaneamente el andlisis y una optimizacién del amplificador MESFET, empleando la
técnica de las funciones descriptivas.

Para la frecuencia de operacion de 2 GHz los valores obtenidos para los principales

parametros del amplificador son:

e Ganancia 6dB
e Eficiencia 58 %
e Ancho de Banda 300 MHz

Las impedancias de entrada y salida se pueden calcular a partir de las funciones

descriptivas obteniéndose como valores:

¢ Impedancia de entrada 18-12.9] (Q)
¢ Impedancia de salida 33.98 +67.99] (Q)

que coinciden de forma excelente con los proporcionados por la sintesis de las redes en

parametros concentrados.

3.4. Simulacion CAD del amplificador: balance arménico

Para verificar los resultados obtenidos por el método de las funciones descriptivas, se
simula el comportamiento del amplificador mediante la técnica clasica de analisis por
balance arménico empleando el programa LIBRA™.. El fichero creado para la resolucién
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analitica y grifica, se muestra en ¢l Apéndice V. Se ha utilizado ¢l mismo modelo
equivalente para el dispositivo activo, Fig 2, que el empleado para la técnica de las
funciones descriptivas con algunas diferencias. Este andlisis no considera los efectos de
modulacién de la resistencia de colector por el fendémeno de la anchura de base ni las
hipdtesis iniciales impuestas para facilitar el cdlculo numérico. De esta forma, la
comparacion de los resultados obtenidos por ambos métodos confirma la capacidad de Ia
técnica de las funciones descriptivas en el andlisis de amplificadores en gran sefial. La figura
3.16 muestra la variacién de la ganancia en funcién de la frecuencia. Se obtuvo una
ganancia méxima de 6.22 dB a la frecuencia de 2 GHz.

Ganandia ( dB)
|
n

[ ]

3..
n
2_
10 i 1It'> ' 2:0 i £5 l 3:0
f(GH)
Fig. 3.16.

Los resultados de la figura 3.16 se han obtenido para un valor de la potencia de entrada
igual a 7 dBm. Al igual que ocurria con la técnica de las funciones descriptivas, este disefio
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se puede optimizar obteniendo para la frecuencia elegida un valor maximo de ganancia. Los

valores obtenidos en la optimizacion se incluyen también en el fichero del Apéndice V.

3.5. Comparacion de los resultadps obtenidos

Dado que el programa LIBRA proporciona también las formas de onda de corrientes y
tensiones a la entrada y la salida asi como también en los terminales del transistor es posible
realizar un estudio comparativo de estas formas de onda obtenidas con ambas técnicas tal y
como se muestra en la figuras 3.17, 3.18 y 3.19. La excelente coincidencia que se observa
en las graficas es indicativa de la escasa influencia de los armoénicos de orden superior y
ponen de manifiesto la validez de las aproximaciones puramente sinusoidales de las

corrientes.

Funciones Descriptivas
Balance Armdnico
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La figura 3.17 muestra que la principal contribucion a la tension de la unién del colector
tiene lugar durante el periodo de corte, y el paso del estado de anchura de base al estado de
corte se realiza sin la intervenciéon de un periodo activo tal y como se habia supuesto al
principio del analisis.

Las formas de onda sinusoidales de la corriente de colector y de la carga en la base se
confirman en las figuras 3.18 y 3.19.

La figura 3.20 representa las amplitudes relativas para las distintas componentes de la
corriente confirmando el filtrado de los circuitos de entrada y salida.

Amplitud Relativa

3.6. Disefio y realizacién del prototipo experimental. Resultados

experimentales
En la Seccién 3 se ha analizado el circuito del amplificador en pardmetros concentrados
que se muestra en la Figura 3.7. Aunque en el anilisis tedrico es muy 1til esta
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representacion, para la realizacién experimental es necesario obtener su configuracién en
parametros distribuidos.

La sintesis de circuitos en linea microstrip™®“" se basa fundamentalmente en el cdlculo de
expresiones lo més exactas posibles de 1a anchura de linea y de €.s, que a su vez permitan la
programacién de algoritmos rapidos para CAD y la posibilidad de incorporar férmulas
cuasi-TEM en célculos dependientes de la frecuencia, Debido a la inexistencia de
desarrollos te6ricos de dichas caracteristicas se utilizan métodos de disefio graficos”'), El
més empleado es el método de Presser™**), muy «atil siempre y cuando se pueda admitir un
pequefio porcentaje de error; emplea la aproximacién cuasi-estdtica (modo TEM) y es
aplicable a frecuencias inferiores a 6 GHz. Las curvas de disefio obtenidas se dibujan en
base a una impedancia caracteristica Zy; del espacio libre.

Entre los distintos problemas que surgen en el anilisis de circuitos microstrip se pueden
destacar la existencia de pérdidas y las discontinuidades. Fundamentalmente se pueden
considerar dos tipos de pérdidas: las producidas en el dieléctrico y las debidas a Ia
resistividad superficial en la linea metdlica conductora. El hecho de que los conductores no
sean perfectos constituye la fuente dominante de pérdidas a frecuencias de microondas?®,
Respecto a las discontinuidades, éstas introducen reactancias que hay que sumar o restar a
los valores concentrados que se pretenden sintetizar. Cuanto mejor sea la modelizacion de
ia discontinuidad tanto més préximo sera el funcionamientos del amplificador experimental
al teérico.

Por ultimo, hay que tener en cuenta el acoplo de impedancias en circuitos microstrip!®?,
Su significado es distinto al que se emplea normalmente en la teoria de circuitos y consiste
simplemente en terminar la linea en su impedancia caracteristica®).

El programa MWAVER®, desarrollado en parte durante la realizacién de este trabajo,
permite realizar el disefio de un amplificador a partir de los pardmetros de “scattering” del
dispositivo activo, La seleccién de cargas a la entrada y salida dependen de la condicién de
disefio (minina figura de ruido, acoplo a la entrada, acoplo a Ia salida, mixima ganancia
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estable, etc). La sintesis de las cargas seleccionadas se realiza por configuraciones de redes
microstrip de anchura fija, Z; fija, o de Z. variable, incluyendo las modificaciones necesarias
para tener en cuenta las distintas discontinuidades. Para el prototipo experimental se

seleccionaron las siguientes cargast®>*:

F=2 GHz.
Input L.oad (Mod\ Arg) Output Load ( Mod \ Arg)
0.5\1-147 0.646 \ 63.813
Input Impedance Z;, (Q) Qutput Impedance Z.: (2)
17.954 -13.038; 34.411 + 68.412j

Para la sintesis de Zi, y Zo se selecciona una configuracién de doble stub no balanceado
en circuito abierto para la entrada y de doble stub no balanceado en corto circuito para la
red de salida. La impedancia caracteristica de la linea se fij6 en 50Q, resultando una anchura

uniforme de linea activa para €l sustrato elegido de 2.2898 mm.

Synthesis and Specifications
Input Load: 50 Q doble stub no balanceado en circuito abierto.
Output Load: 50 Q doble stub no balanceado en corto circuito.

Esta configuracién resulta la mas adecuada por las siguientes razones:
» Mejor ancho de banda.

e Facilidad para aplicar la polarizacion.
o Facilidad para fabricarlo ya que esta configuracion proporciona lineas de anchura
adecuada. Los valores de las anchuras y las longitudes para cada una de las lineas se

muestran a continuacion.
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Input I.oad Output Load

Stub: Z =50.000 Q Stub: Z=50.000 Q
L=11.764 mm L =14.8347 mm
W =2.2898 mm W =2.2898 mm
Trans Line: Z=50.000 Q Trans Line: Z=150.000Q
L =9.048 mm L =9.048 mm
W =22898 mm W=2.2898 mm
Stub: Z=50.000Q Stub: Z=150.000 Q
L =6.5784 mm L =7.0997 mm
W =2.2898 mm W =2.2898
Bias Line
Z=1577872Q
L = 19.0448 mm
W=0.2 mm

La sintesis gréfica del circuito en microstrip se muestra en la figura 3.21.
Display Lavout.
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Fig. 3.21

El disefio del circuito de polarizacién experimental que mejor se adapta a las condiciones
de trabajo del amplificador se muestra en 1a figura 3.22.
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Fig. 3.22.

La realizacién practica del circuito microstrip se ha realizado sobre un sustrato tipo
RT/duroid 5870 de permitividad €, = 2.35 fabricado por Rogers Corporation. Es un
substrato metalizado por ambas caras con un espesor de metalizacién de 35um.

Realizacién Experimental.
Una vez realizado el andlisis y la sintesis del circuito en microstrip con ¢l MWAVE se

procede a su realizacion préactica. La figura 3.23 muestra la mascara en mylar
correspondiente al circuito microstrip disefiado con MWAVE y un plotter.

Fig. 3.23.
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La fabricaci6n del circuito en el sustrato metalizado se realizé por ataque quimico. Tras
el proceso de pulido, la iluminacién se realiza en la cara donde se ha depositado el fotoresist
colocando la mascara de mylar. El sustrato se introduce en el liquido revelador, soluciéon de
xileno KPR de Kodak, procediendo a continuacion al ataque quimico. Para ello la ldmina se
sumerge en una solucidon de cloruro férrico. Durante el proceso de comido es necesario
controlar las lineas més finas asi como la cara posterior con objeto de evitar un comido
rapido y excesivo.

El circuito sintetizado en microstrip se introduce en la caja previamente disefiada con el
MWAVE de dimensiones 50x50x30 cm. En las fotografias de las figuras 3.24 y 3.25 se
muestran la parte exterior e interior del amplificador respectivamente donde se observan los
filtros supresores RFI de configuracion en IT que se han utilizado para aplicar la
polarizacion del transistor.

CIZ. .4+,
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Fig. 3.25.

Para la caracterizacion experimental de los principales parametros y visualizacion de las

formas de onda del amplificador se realiz6 el montaje que se muestra en la figura 3.26.

Fuente de tension

Analizador Espectral
HP 182T

Lt L}
Generador de sefial EIP 925 000 ooo

00p

=3 Circuito polarizacién

Fig. 3.26.
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El punto de polarizacion se fij6 en V. = 15 V y Vi, = 0 V. En estas condiciones se
garantiza la operacién del amplificador en clase C como se puede comprobar de las
caracteristicas DC de la figura 3.8. Para un nivel de la sefial de entrada de 7 dBm, se obtuvo
una ganancia de 5.9 dB. La frecuencia de disefio coincide con la frecuencia de operacion a
la cual se obtiene la maxima ganancia, como puede observarse en la tabla 3.6 y en la grafica
de la figura 3.27.

Para un nivel de entrada fijo de 7dBm, los valores de la ganancia en funcién de la

frecuencia se muestran en la tabla 3.6.

Ganancia ( dB) Frecuencia ( GHz)
5 1.6
53 1.7
5.5 1.8
5.7 1.9
59 2
5.7 2.1
5.4 22
5 23
Tabla. 3.6.

El estudio comparativo de los valores experimentales con los obtenidos con la técnica de

las funciones descriptivas se muestra en la figura 3.27.
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Fig. 3.27.

Se observa en la grafica 3.27 una reduccién del ancho de banda experimental con
respecto al tedrico. Esto es debido a la desviacién de los datos experimentales con respecto
a los tedricos para frecuencias superiores a la frecuencia de operacion por la presencia de
los condensadores de desacoplo.

El valor de la ganancia se puede mejorar si se optimizan las condiciones de polarizacion.
El andlisis tedrico de las funciones descriptivas demuestra que se puede obtener una
ganancia maxima de 8 dB para una condicidbn de polarizacién de V.= 18V.

Experimentalmente para estas condiciones de polarizacion se obtienen 7.5 dB.
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CAPITULO IV

CARACTERIZACION Y OPTIMIZACION DE UN
AMPLIFICADOR MESFET DE MICROONDAS
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IV. CARACTERIZACION Y OPTIMIZACION DE UN
AMPLIFICADOR MESFET DE MICROONDAS.

4.1. Introduccion

En este Capitulo se aplica la técnica de las funciones descriptivas a la caracterizacion de
un amplificador MESFET, incluyendo en el analisis un proceso de optimizacién del disefio.
El modelado del dispositivo activo se realiza con una simulacién en gran sefial que
considera como punto de partida el modelo de pequeiia sefial.

En el Capitulo II ya se ha comentado la dificultad de conseguir un modelo que simule lo
mas exactamente posible el comportamiento en gran sefial del dispositivo. En los tltimos
afios, han aparecido numerosos métodos de anilisis en gran sefial basados en el anélisis de
pequeila sefial con lo que se consigue mejor simulaciéon y se facilita la realizacion de las
medidas experimentales.

La eleccidn de la topologia adecuada junto con la determinacion lo mas exacta posible de
los valores de los elementos del circuito equivalente, son factores decisivos para la
obtencién de los parametros caracteristicos deseados del amplificador. A diferencia del
analisis clasico realizado hasta ahora, donde los elementos eran constantes, en este Capitulo
se utiliza el modelo donde los elementos son funciones de las tensiones de polarizacion. En
la simulaci6n, desarrollada en la Seccion 4.6, cada una de las expresiones de la dependencia
con la polarizacién, contienen constantes que deben determinarse durante el proceso de
andlisis, simulando cada elemento por separado. Este célculo no es inmediato y requiere un
estudio comparativo entre los resultados experimentales y los simulados. En algunos casos,
tras el calculo de las constantes se llega a la conclusién de que su no-linealidad es tan débil
que el hecho de no incluir su dependencia con la polarizacién en el modelo, no afecta

significativamente a la exactitud de los resultados obtenidos.
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4.2. Planteamiento del problema

La simulacién del circuito equivalente en gran sefial constituye el primer paso en la
caracterizacién del amplificador MESFET presentado en este Capitulo. La mayoria de los
modelos no-lineales disponibles para MESFET proporcionan resultados aceptables desde el
punto de vista DC pero su rango de operacién queda restringido a la regién de saturacién.

Esto es debido al hecho de que los elementos del circuito equivalente son dependientes de la

polarizacién y no pueden ser considerados como constantes!*' %),

En este trabajo se emplea un modelo del dispositive donde se incluye la dependencia con
la polarizacién de algunos de los elementos. Este modelo se emplea en el disefio y analisis
de un amplificador de potencia MESFET en el que se han optimizado las condiciones de
polarizacién para maxima ganancia®*.

La técnica de las funciones descriptivas, no utilizada hasta ahora en anAlisis de MESFET,
se emplea para la caracterizacion del transistor de potencia RF. Con esta técnica es posible
obtener las condiciones particulares de polarizacién para maxima ganancia. El punto de
partida de este método requiere la especificacion a priori de las formas de onda de las
corrientes en los terminales del dispositivo. Debido a la complejidad de! sistema de
ecuaciones no-lineales que caracteriza el circuito, se consideran unas hipétesis iniciales
sobre el comportamiento del amplificador que simplifican el célculo numérico. Estas
consideraciones iniciales empleadas se resumen en:

e El amplificador se polariza en clase C. Facilita la resolucidn del sistema de cuaciones
no-lineales.

o Las formas de onda de las corrientes AC en los terminales del transistor se suponen
sinusoidales. Los resultados experimentales deben confirmar la escasa influencia de
armoénicos superiores permitiendo considerar exclusivamente el primer arménico con
estas formas de onda.

El dispositivo activo empleado es el NEC 71083"°%, Es un MESFET de AsGa con una
figura de ruido baja y de gran ganancia en banda K. La tecnologia empleada en su
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Gain (dB)

fabricacion es triple epitaxial con una anchura de puerta de 0.3 pm. La superficie del
dispositivo se protege con Si0; y SiN4. Los valores de sus pardmetros caracteristicos se
muestran en la tabla 4.1 y en las figuras 4.1.a, 4.1.b,4.1.cy 4.1.d.

Corriente de drenador, Ipss, 8 Vs =3V, Vg = 0V. 40 mA
Tensién de pinch-off, V,, a Vg, =3V, I3, = 0.1 mA 11V
Transconductancia, gn, @ Vgs = 3V, Iy = 10 mA 50 mS
Corriente puerta-fuente, I, a Vg =- 5V 1pA
Mixima tension drenador-fuente, Vs, 5V
Mixima tensién puerta-fuente, Vi, -6V
Midxima corriente de drenador, 14, 120 mA
Maxima potencia de entrada RF 40 mW
Tabla 4.1.
NE71083
NE71083 NOISE FIGURE AND
GAIN vs. FREQUENCY ' ASSOCIATED GAIN FREQUENCY
25 p—g - Tt 11 - 5 —— — ny 20
Y s N B T NALLY
wse <L | | o4 __¥ _Jlos=10mA 11,
20 —PF~—-I" 1T S ”i
~ i
— =T : a N
N\, 2 N,
15_—_.___---l~ MAG us-‘ 3 -1 '-\~~-_—_/“ 12
-:-__—;_—_—_:; =11 g N
10 |j—1] L-s..;.;;.. g 21 1 thhr i-a
—_ | =] = | = § = - 3 g ‘A
5 f———1—{—1—{~|-|-1d} = E NFoPT 4
_——_—_SZII 8 _+’
0——_——7--- 0_———-Il I—_-O
1 2 3 5 7 10 bt 1 2 4 8 12 20 30
Frequency, f (GHz) Frequency, { (GHZ)
Fig. 4.1.a. Fig. 4.1.b.
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Frequency in GHz -90°
{(Vos = 3V, lps = 30 mA)
Fig. 4.1.c. Fig. 4.1.d.

La topologia del modelo para el MESFET NEC 71083 se muestra en la Figura 4.2. Se
basa en el modelo de Curtice-Ettenberg!’>’ donde se ha incluido la dependencia de la
polarizaciéon Vg, y Vg,{zl'ml.

Ve Y%a
< —
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En principio se considera que sélamente los elementos intrinsecos del modelo equivalente

tienen una dependencia de la polarizacion®**),

amplificadores MESFET de potencia™?*?**!*¥ justifican la no consideracién de la

Varios trabajos recientes sobre

dependencia de la polarizacion de los elementos extrinsecos.

Para la caracterizacién del transistor por las funciones descriptivas se requieren las
expresiones de las tensiones y corrientes en los terminales del transistor. Esto implica el
conocimiento de las formas de onda a priori y el calculo de los valores de los elementos del

circuito equivalente especificando su dependencia con Ia polarizacion.

4.2.1, Medidas experimentales
Para la caracterizacién DC del dispositivo NEC 71083 se montd el sistema de medida
automatizado que se muestra en la figura 4.3.

Fuente de tensién

Plotter

Fig. 4.3.
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El dispositivo activo estd montado en un “ test fixture” tal y como se muestra en la figura
4.4. Este “test fixture” fue disefiado en el Centro Astronoémico de Yebes donde se realizaron
las medidas experimentales. Estd formado por tres secciones independientes como se
muestra en el dibujo de la figura 4.5 todas ellas fabricadas en aluminio. La seccién central
contiene al elemento activo pudiéndose modificar para los distintos tipos de encapsulado.
Las secciones de entrada y salida estél{ formadas por dos lineas microstrip de 50Q sobre
alumina con una anchura de 0.25 mm. La conexion entre las tres secciones se realiza por
“bonding” en la linea activa. El disefio realizado para el test fixture permite intercambiar
distintas terminaciones en linea microstrip, lo que representa una gran ventaja para la
calibracién del mismo como se vera en la seccion de las medidas experimentales. Una

ampliacion de la parte central del dispositivo se muestra en la figura 4.6.a.

Fig. 4.4.
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Fig. 4.5.

il 3
i

_,F-_
2

- ' o
I | 1

Fig. 4.6.a.
El “test fixture” se conecta a la fuente de alimentacién por medio de dos “T” de

polarizacion WILTRON K250. Las “T” de polarizacion actiian como diplexores que
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conectan el transistor directamente a la fuente DC y a una carga adaptada (50 Q) para RF.
De este modo se consigue presentar cargas adaptadas en las puertas de entrada y salida del
transistor en un margen amplio de frecuencias, evitando de este modo las oscilaciones
indeseables y que pueden modificar las medidas. Las “T” de polarizacién son necesarias
sobre todo para medidas con el transistor en la regién activa; se pueden suprimir en las
medidas del diodo G-S 0 G-D y en la caracterizacién segiin el método de Fukui™>'® como
se verd posteriormente en la seccion 4.2.3.

El transistor se encuentra situado en la seccién central del “test fixture” en posicién
invertida tal y como se muestra en las figuras 4.7, 4.8.a. y 4.8.b. Esta disposicion tan
particular es debido a la diferencia de anchura entre los terminales de contacto de drenador
y puerta del transistor y las lineas microstrip de 50Q). Mientras que la anchura de las lineas
de las secciones de entrada y salida es de 0.25 mm, los contactos del drenador y de 1a puerta
tienen 0.5 mm de ancho, como se muestra en la figura 4.6.b; para evitar esta diferencia en
las transiciones, se cortan al ras los terminales del drenador y puerta. La unién se realiza con
cinta de bonding de 0.25 mm de ancho, utilizindose para la sujecién un “epoxy” conductor.

AR T

-{ SI‘- 1022005
o1 ’.f,‘gg , 18102 _I-
1.8 MAX
C%VL#:
Fig. 4.6.b.
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La posicion invertida del transistor permite visualizar mejor las metalizaciones y unir

exactamente las cintas de bonding en los terminales de puerta y drenador. La entrada y

Fig. 4.7.

Fig. 4.8.a.
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Fig. 4.8..

Las medidas DC para el NEC 71083 realizadas utilizando el sistema de la figura 4.3 se
muestran en las figuras 4.9y 4.10.

(M)

144



=12V

1,'.
70 . VF—T v
W ‘-..-"J_—‘}'\.-f
&0 |- Vﬂl—ﬂ.ﬂ‘-.-
x - ={).8v
< | o V_=0.7V
=
L 20 i
0 -u-u-o.--n-uiniciiﬂ*""‘ W "“"9. 0.6V
"-“"‘. w:x!wqu!‘f?i‘lf‘*"““ - \*"'gﬁﬂ.ﬁ"-..-
| : 1’.:..!:':! W r -
% i | anﬂx.rx'ﬁ““lﬂﬂﬂ_ PP bt i Vo= 04V
. e e ) =
-~ '”‘r": e s e = UE---LIIS‘-.-
X . |+ A ;
0 poett et wW N»?E'?W‘*T: .I:;; n-_D v
[ b o TV A WLTararatatathe - =
r l T s %ﬁﬁncgﬂwﬁ*ﬁ‘?ﬁ'f’ﬂf“f‘f‘?_. L GO00000H Vs
0k tﬂ Iﬂh“mntmu-mm---t-mlll m:{] 1A
T 1 | 1 | 1
0 1 2 3 4 5
v,V
Fig. 4.10.

Las figuras 4.9 y 4.10 presentan la corriente drenador-fuente medida en funcion de las
tensiones puerta-fuente y drenador-fuente respectivamente. A partir de estas caracteristicas
se pueden determinar, la conductancia de salida, la transconductancia y la resistencia de
salida. Sin embargo, estos valores se determinan y analizan a partir de las medidas
experimentales de los parametros “S” como se vera en el apartado 4.2 4.

Otras caracteristicas DC, imprescindibles para la determinacion de los parametros del
circuito equivalente, son las medidas corriente-tension polarizando la puerta Schottky en
directa. Estas graficas se han obteniendo empleando una fuente programable HP 6626A y el
voltimetro HP 3478A. Para la medida automatica se ha utilizado el programa DC- DIODE

en HP- BASIC!'™!. Las distintas medidas y montajes experimentales realizados fueron:
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Diodo Puerta - Fuente.

El esquema del montaje empleado se muestra en la figura 4.11.

G S

Fig. 4.11.

Tal y como se muestra en la figura, el terminal del drenador se queda libre mientras que

entre los terminales correspondientes al diodo que se desea medir, en este caso puerta-

fuente, es donde se mide Ia tension.

La gréafica 4.12 presenta la corriente de puerta, I ,, medida frente a la tensién de puerta
positiva Vi,
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[ o Diodo Puerta - Fuente |

20002 o

T 1002 o

S0xD>

Fig. 4.12.
Con objeto de determinar la resistencia serie a partir de esta grafica es mas util una

representacion semi-logaritmical™'® tal y como se muestra en la figura 4.13.

u-i
o
o
9
B
o
0" " r T T T | ] T )
045 050 055 080 085 0.70 075 020
VpM
Fig. 4.13
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Para bajas tensiones, la puerta se comporta como un diodo ideal polarizado en directa

escribiéndose la corriente de puerta como:

I, = I, e(%) -1 (4-1)

expresion que puede escribirse en términos del potencial en directa aplicado como:
nKT . | 1g
V=" In-241 4-2)
q I

donde I, es la corriente de saturacién en inversa, I; es la corriente de puerta, V es el
potencial en directa aplicado a un diodo ideal y 1 es el factor de idealidad. En el diodo ideal,
la relacion I -V, presenta una pendiente constante como se observa en la parte central de la
grafica de la figura 4.13 con respecto a la curva representada en linea de trazo discontinuo.
Para valores altos de tension, la caida de tensidn en las resistencias parésitas predomina con
respecto a la caida de tenston en el diodo y la curva se desvia del ajuste lineal. El potencial a
través de la puerta, V,, considerando cualquier resistencia parésita en serie, puede escribirse

como:
Vg =V+ Ig Rierie (4-3)

donde R, €s la resistencia total en serie con el diodo de la puerta. Esta diferencia con el
comportamiento del diodo ideal se observa claramente en la grafica de la figura 4.13
obtenida para el NEC 71083. Es precisamente esta desviacién del comportamiento ideal lo
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que permite el cdlculo de las resistencias parésitas del dispositivo. La resistencia serie total

se obtiene como:

Vo —Vio
Rseriez—ng
g0

o))

donde Vo es la tensién medida en la puerta, Vi es la caida de tensién en el diodo de puerta
ideal vy Ia corriente L, se obtiene al extrapolar la region lineal de la grafica de los datos
medidos experimentalmente al valor previsto tedricamente tal y como se observa en lIa curva
en trazo discontinuo de la figura 4.13.

Para esta configuracién se obtiene una resistencia serie de valor R, = 3.2 Q. De la figura
4.11 se deduce que esta resistencia es debida a la contribucién de las resistencias parésitas
de los terminales puerta y fuente junto con una fraccion de la resistencia del canal. En esta
seccion se realiza el calculo detallado de cada resistencia parésita asi como de la resistencia
del canal.

Diodo Puerta - Drenador.
La configuracién empleada se muestra en la figura 4.14.
Ved
- F
aD-
1gd
D G S F
Fig. 4.14,
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En este caso el terminal que queda libre es el terminal fuente y al igual que en el diodo
puerta-fuente, se mide la tensién entre la puerta y el terminal que esté conectado a tierra, en
este caso el drenador.

La resistencia en serie medida con esta configuracién corresponde a la suma de las
resistencias pardsitas de los terminales puerta y fuente junto con una fraccion de la
resistencia del canal. El procedimiento es idéntico al empleado para la configuracion
anterior obteniendo los resultados de la figura 4.15.

2,001 o
4 o
15172 o°
T 1?-
B
5050
004
04 ) 05 ) 08 X
VoM
Fig. 4.15.

Para calcular la resistencia seriec como la pendiente de la zona lineal se emplea la

representacion semi-logaritmica de la gréfica 4.15 que se muestra en la figura 4.16.
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Fig. 4.16.
El valor de la resistencia serie obtenida para esta configuracién es R, = 3.27 Q.
Doble diodo Puerta - Drenador y Fuente.

Estas medidas se Hlevan a cabo uniendo a tierra ambos terminales de drenador y fuente.
La configuracién empleada se muestra en la figura 4.17.

D G

Fig. 4.17,
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La resistencia serie obtenida de esta configuracién corresponde a la resistencia equivalente
de la resistencia parasita en el terminal puerta en serie con la asociacién en paralelo de las
resistencias en los terminales de drenador y fuente y de una fraccién de la resistencia del

canal. Los resultados graficos obtenidos se presentan en la figura 4.18.

| Diodo Drenador - Fuente |
20x0? - ' o

15x1° -

<  10x0% o

50x1°

T Y ' T T T T T ' )
045 050 055 060 0865 070 075 0.80

Fig. 4.18.

Al igual que en los casos anteriores, la resistencia serie se obtiene de la representacién

semi-logaritmica de la gréfica 4.18 presentada en la figura 4.19.
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Fig. 4. 19.

La resistencia serie obtenida es: R, = 2.28 Q).

Estas caracteristicas experimentales constituyen el fundamento para la determinacion de
las resistencias parasitas del dispositivo. Mas adelante se detalla el cilculo analitico de las
resistencias parasitas a partir de estas caracteristicas siguiendo el método de Fukuit™'®]
Este método permite determinar los parametros fisicos caracteristicos del MESFET de
AsGa tales como: longitud de puerta efectiva, tension de pinch-off y concentracion de
portadores a partir de las caracteristricas DC del dispositivo. Asimismo, permite determinar
las resistencias parasitas de los terminales: drenador, puerta y fuente y algunos parametros
intrinsecos del modelo equivalente del MESFET. Aunque las condiciones de polarizacion

requeridas para las caracteristicas DC no son las habituales de funcionamiento del
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dispositivo, los resultados obtenidos para los pardmetros caracteristicos de amplificadores
disefiados, confirman la validez del método de Fukui.

Para completar las caracteristicas de DC medidas experimentalmente se afiade una
caracteristica que muestra la variacién de la resistencia drenador-fuente con la tensién Vg,
El montaje experimental realizado para obtener estas medidas es el que se muestra en la

figura 4.20.

LA

Fig. 4.20.

El valor elegido para V4, es el menor valor posible para la tensién Vg, que permite una
buena visualizacién de las curvas DC, permitiendo el calculo de la resistencia. El proceso de
medida es idéntico al de las caracteristicas anteriores.

La figura 4.21 muestra la caracteristica I-V para esta configuracion. Esta caracteristica
se ha obtenido en polarizacién directa € inversa para una tensién V4 = 0.05V. Mediante
una extrapolacién adecuada de esta curva al eje de abcisas se calcula la tensién de pinch-off
externa o terminal, V,,"s].
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Fig. 4.21.

Si estos calculos no se realizan exactamente, el siguiente paso en el proceso de extraccion
de los parametros del circuito equivalente reflejara este error cometido. El valor obtenido
con este método para el NEC 71083 de la figura 4.19 es de -1.045V. A partir de los pares
de valores (Is, Vg) se puede obtener la representacion grafica de la resistencia drenador-
fuente como una funcion de la tension de la puerta V. La figura 4.22 muestra el resultado

obtenido.
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En la grafica los datos experimentales se representan mediante el simboloO vy el ajuste

realizado en linea continua. Por el método de Fukui la resistencia Rys depende de Vg, segiin
la expresion:

R,=R,+R +R, (4-5)

1-

O‘v o-‘ .
+ i
s %‘

.|V

L

donde V, es la tension de pinch-off mostrada en la gréafica de la figura 4.21, V; es la tension

integral de la barrera Schottky, Ry es la resistencia del canal y Rs y R, las resistencias
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parésitas de drenador y fuente respectivamente. Los pardmetros que se varian en el ajuste
son los valores de las tres resistencias, Ry, R, y Ro, junto con el valor de V,. Con objeto de
determinar con precisin el valor de V,,, no se considerara el valor que se podria obtener de
la caracteristica I-V de la figura 4.21. V, se calcula previamente al proceso de ajuste. La
densidad de la corriente en directa, J, de una unién de barrera Schottky para V>3kT/q se
puede escribir aproximadamente como!'>'*'%);

J=AT exp[“:f]exp[ 3;] (4-6)

donde A’ es la constante de Richardson efectiva de valor 8.7.10° A. m*. K? T es la
temperatura de la unién en K, k es la.constante de Boltzmann, n es el factor de idealidad y
V es la tensién de polarizacién en directa. El valor extrapolado de la densidad de corriente a
polarizacion cero permite calcular la densidad de corriente de saturacién J,. De esta forma la
tension integral de la barrrera viene dada por:

kT | A'T?
Vb=7 '{ 7 ] 4-7)
P.1

Para el dispositivo empleado sustituyendo los valores de las constantes a temperatura
ambiente, V), viene dada por:

Vy = 0.768 — 0.06 Log/J, (4-8)

A partir de la caracteristica I-V medida para condiciones de polarizacién de puerta
positiva, mostrada en la figura 4.23, es posible ajustar linealmente con una expresién
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equivalente a la ecuacion (8) determinando el valor de Vi, tal y como se muestra en la

grafica de la figura 4.23.
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Fig. 4.23.

El error cometido en este célculo no es tan decisivo como el anteriormente comentado

para la tensién de pinch-off. Una vez calculado el valor de Vs, se ajusta la grafica de la

figura 4.22 por la expresion!'®:

y=a+———é——
1- /0.8—x
08+c¢

donde los parametros que se ajustan son a, b y ¢ que representan respectivamente R, +Ry,

49

Ry y V,. Los valores obtenidos son:
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a=R,+R;j=25Q
b=Ro=16Q
c=Vp,=-114V

De esta forma se calcula la resistencia del canal Ry y un valor mas exacto de la tension
V.
Una confirmacion de los resultados obtenidos se lleva a cabo al representar graficamente

la resistencia R4, como una funcion de 1/X, donde el parametro X se define como!'®"

X = 1 (4-10)

- 08—V
1— | &
\’ 1.94

La figura 4.24 muestra la representacion grafica obtenida.

5 | o Rd;enﬁ.mciﬁndex[

04

111-5qrt(0.8-V.)1.57)

Fig. 4.24.
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Esta gréfica debe ser una linea recta con una ligera desviacién para valores altos y bajos
del parmetro X en funcién de la exactitud con Ia que se ha calculado previamente V. En
nuestro caso la grafica se ajusta linealmente a una expresion de la forma:

Ry =1589X +254 - @1

Identificando esta expresién con los resultados anteriores, la pendiente de Ia gréfica es el
valor de la resistencia del canal y la ordenada en el origen es la suma de las resistencias en
los terminales de drenador y fuente. Los valores obtenidos son: '

Ro = 1.589 Q2
R,+Ri=2.54Q

A partir de los resultados calculados de las caracteristicas DC del dispositivo, se pueden
calcular las resistencias parisitas. Al medir la corriente de puerta, I, en las tres
configuraciones distintas mostradas en las figuras 4.11, 4.14 y 4.17, se obtienen los tres
valores de las resistencias serie. En efecto, de los valores obtenidos de Ias configuraciones
de conexidén a tierra del terminal drenador, figura 4.11, y del terminal fuente, figura 4.14, se
calcula la diferencia R, - Ry y del ajuste realizado en la grifica de la figura 4.24, se calcula
R, + Ry4. De esta forma se obtienen los valores de las resistencias en los terminales de
drenador, Ry, y fuente, R,. La registencia pardsita del terminal puerta, R, se obtiene de la
configuracién del doble diodo de la figura 4.17, una vez conocidos los valores de R,, Ry y
Ry. Los resultados obtenidos se muestran en la siguiente seccion.

Las medidas en DC no son suficientes por si solas, para caracterizar los elementos del
modelo de pequefia seilal, ya que los valores de algunos elementos intrinsecos,
principalmente las capacidades, se determinan de las medidas de las impedancias de RF. Las
medidas tipicas de RF incluyen la determinacién de los pardmetros “S”. Los resultados
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obtenidos de estas medidas se emplean para derivar los modelos del dispositivo en pequefia
y gran sefial.

En este trabajo para la caracterizacién completa del NEC 71083, se han realizado
medidas experimentales de los pardmetros “S”. Aunque el sistema de medida empleado
permite realizar medidas de parametros “S” en el margen de 1 a 26.5 GHz, el limite
superior de frecuencia se ha fijado sin embargo en 10 GHz ya que a frecuencias mds altas
las perturbaciones introducidas por el encapsulado del transistor complican el modelado y
nuestro interés era medidas precisas a 4 GHz. Las medidas convencionales de los
pardametros “S” caracterizan el comportamiento de pequefia sefial del dispositivo en un
unico punto de polarizacién. Para obtener una informaciéon del comportamiento en gran
sefial del dispositivo, la caracterizacion de los parametros “S” debe realizarse para
diferentes condiciones de polarizacion del dispositivo. Los pardmetros “S” medidos a cada
condicion particular de polarizacion se utilizan para determinar un conjunto Unico de
valores de los elementos del circuito equivalente de pequefia sefial. Esta informacién
permite determinar la dependencia de cada elemento del circuito equivalente de las
condiciones de polarizacion.

Las medidas experimentales se realizan para 80 condiciones distintas de polarizacién. El
rango de variacién elegido para la tensién Vg comprende desde un valor préximo a la
tensiéon de pinch-off a un valor ligeramente polarizado en directa. La tensién Vg se varia
desde valores bajos de la regién lineal de la curva I-V hasta alcanzar valores con el
dispositivo en saturacién, pasando por los valores préximos al codo de la curva Iy -Vys El
valor méiximo de esta tension se determina por la tensién de ruptura del dispositivo de valor
5V.

Todas las medidas experimentales de AC fueron realizadas empleando un analizador de
redes HP 8510C y el “test fixture” empleado en las medidas de DC. La foto de la figura
4.25 muestra el sistema de medidas automatizado empleado.
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El sistema de medida esta formado por el analizador vectorial de redes (VNA) HP
8510C, el sistema modular microcircuit HP 83040, la fuente de tension HP 6626A y un
ordenador. El ordenador controla mediante HPIB el analizador de redes y la doble fuente de
tension; permitiendo extraer simultineamente la medida de los parametros “S” y de la
polarizacion. Antes de realizar las medidas es necesario calibrar el sistema analizador de
redes-test fixture.

El proceso de calibracion del conjunto VNA-test fixture, se basa en el método conocido
como TRL (Thru Reflect Line) especialmente ventajoso cuando se trata de hacer medidas
en microstrip ya que permite emplear patrones que no sean elementos ideales sin que afecte
a la precision de la calibracion. En la calibracion TRL clésica se emplean como patrones:

a) la conexion directa de las puertas del analizador ( THRU).

b) un elemento de elevado coeficiente de reflexion ( REFLECT).

¢) una longitud determinada de linea de transmision de impedancia caracteristica conocida
(LINE). La impedancia caracteristica de la linea determina la impedancia de referencia

para los parametros “S” medidos.
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En este trabajo se ha empleado una calibracién TRL externa conocida como “two tier”
que permite determinar los pardmetros de las transiciones coaxial-microstrip para hacer un
“de-embedding” en tiempo real. La razén para emplear esta calibracion externa es
compensar la deriva del sistema realizando una calibracion coaxial, de tal forma que una vez
que se han descontado los efectos de las transiciones ya se tiene una calibracién TRL. El

procedimiento a seguir para la calibraciéon TRL externa se resume en las siguientes etapas:

1) Calibracion coaxial SOLT(Short Open Line Thru) del VNA en los extremos de los cables
a donde se conecta el test fixture.

2) Medida de los patrones TRL del test fixture, (utilizando la calibracién coaxial
previamente realizada), lectura de los datos por ordenador y almacenamiento de éstos en
disco. La calibracién TRL empleada en este trabajo se diferencia de la clisica en el
empleo de varias lineas de distinta longitud para mejorar la precisién al compensar los
errores de una séla linea. Se basa en el "método multilinea de calibracion de analizador
de redes” de Roger B. Marks del NIST (National Institute of Standards and
Technology) de Boulder!"®'®), En nuestro caso se emplearon 5 lineas distintas de
longitudes comprendidas entre 1 y 20 mm.

3) A partir de los ficheros del disco, el ordenador calcula los parametros necesarios para
realizar el proceso de “de-embedding” aplicando la calibracién TRL. Esta calibracién
obtenida se guarda en el VNA,

4) Medida del dispositivo de interés puesto en el test fixture con la calibracion realizada.

La figura 4.26 muestra los pardmetros “S” medidos del NEC 71083 para tres

condiciones de polarizacion.
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Fig. 4.26.

En la figura se ha representado en trazo verde los valores medidos para la polarizaciéon
Vas = 1.5V, 14 = 20mA, el valor mas bajo de polarizacion considerado. El trazo de color
rojo corresponde a una valor intermedio de polarizacion Vg = 3.5V; Iy = 20 mA y por
ultimo el trazo en azul corresponde a la condicion mas alta de polarizacion considerada en
las medidas experimentales Vg = 4.5V, I3, = 20 mA. Las medidas se han realizado en el
intervalo de frecuencias 1-10 GHz para 80 puntos distintos de polarizacion.

Con las medidas experimentales DC y AC se tiene una caracterizacion completa del

dispositivo.
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4.2.2. Determinacién de parametros

Para emplear el modelo del MESFET en la caracterizacién del amplificador disefiado, hay
que determinar los valores de los parémetros del modelo equivalente. Las medidas
experimentales realizadas permiten el célculo del modelo equivalente de pequefia sefial y a
partir de éste se obtiene el modelo en gran sefial utilizando técnicas de optimizacidn.

Caracterizacion de diodos y resistencias pardsitas.

Las medidas experimentales de DC, figuras 4.12, 4,15 y 4.18, permiten la caracteriz&cién
completa de los tres diodos (puerta-fuente,puerta-drenador y drenador-fuente); asf como el
célculo de las resistencias pardsitas en los terminales de drenador, puerta y fuente.

¢ Diodo puerta -fuente.
Si el AV es el cambio de tensién correspondiente a un cambio de corriente de una
década, el factor de idealidad se calcula como!'®);

n= %AVLoge (4-12)

donde q = 1.602. 10" C, k = 1.381. 10 JK' y T = 297 K; sustituyendo estos valores se

tiene:

% Loge = 1696 V! (4-13)

Para calcular el factor v se seleccionan primero dos pares de puntos de la curva obtenida

para el diodo puerta-fuente!>'® del transistor NEC 71083, figura 4.12. En este caso los

puntos elegidos son:
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L=510°A Vi=053V
L=501.10*A V,=06V

obteniéndose como primer valor del factor de idealidad:

m=n(V:-V;)=16.963 (0.6012 - 0.5266) = 1.27

A continuacion se escogen otros dos puntos de la gréfica 4.10, obteniendo v como el
valor medio de ambos resultados.

El nuevo par de puntos es:
L=1.10"A V=055V
L=1.10°A V=063 V

obteniendo como valor de n:
N2=n{(Vs-V3)=16.963 (0.625-0.5485)=1.3
luego el valor de n es:

M+ _ 1265+ 1298

=128
2 2

Una vez calculado el factor de idealidad, 11, se puede calcular el valor de la corriente de
saturacién Iy. A partir de la ecuacién del diodo para bajas corrientes, donde el efecto de Ia

resistencia serie es despreciable, puede escribirse:
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4
I=1, exp[q—,
7

despejando I se tiene:

—qV
Iv,1)= Iexp(#)

donde (V,I) es cada par de puntos considerados en el célculo del factor de idealidad,
obteniendo de esta forma el valor de I; como el valor medio de los cuatro resultados

obtentdos para cada par (V,]). Los valores obtenidos para cada par de puntos son:

L(V:.],)=535 107 A,
L(V:,I;)=552. 102 A
L (Vs I:)=549. 102 A,
L(Ve,ls)=534. 107 A,

obteniéndose como valor medio:
=54 10" A,

Una vez caracterizado el diodo con su factor de idealidad y la corriente de saturacion, es
posible calcular la resistencia serie utilizando la ecuacién del diodo para un valor alto de la
corriente. En la grafica de la figura 4.11, se observa que para valores altos de corriente se
aleja de la caracteristica lineal debido precisamente a la existencia de la resistencia serie. La
diferencia entre el valor medido y el calculado se debe a la caida de tensidn en la resistencia

serie. Se considera el siguiente valor alto de la corriente:
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=20.10°A V;=0.79V

Para calcular la resistencia serie se calcula la tensién del diodo ideal:

Vdioda = Qk—T n[‘i‘s-) =072V
q Iy

calculando Ia resistencia serie como:

R =V5__VL‘0.§2.=329

5 I
5

Esta resistencia serie tiene como contribuciones:
R, =R, +aR,+R,=320Q (4-14)

donde Ry es la resistencia parasita en el terminal puerta, Ry es la resistencia del canal que
contribuye a esta resistencia serie en una fracciéon o y R, es la resistencia pardsita en el

terminal fuente. Todas estas contribuciones (R;, aRo y R,) son desconocidas por el

momento.

o Diodo puerta - drenador.

Los célculos son equivalentes a los realizados para el caso anterior. Los puntos (V, I) se

toman de la gréfica representada en la figura 4.15. Los puntos elegidos son:

L=510%A V=053V
L=510%A V,=06V
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E! primer valor obtenido de 1 es:

m=n(V:-V;)=16.963 (0.6007 - 0.5262 )= 1.26

Los otros dos puntos que se consideran son:

L=1.10"A Vy=0.55V
L=110° A V=063V

siendo el 1 obtenido:

Nz =N{Vi-V3)=16.963 (0.625-0.5485)=1.3

Escogiendo como valor de n el valor medio se obtiene:

+ 1264 + 1298
n= ™ 27?;= :

=128

A continuacion se calcula la corriente de saturacion procediendo de idéntica forma al
caso anterior. Los valores obtenidos para cada par de puntos son:

L (Vi1 ) =536 107 A,
L(V:,h)=5.53 102 A
L(Vi,5)=54.102 A

L (Ve L )=527. 102 A,
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y el valor medio es:

L,=54.10"2 A,

Se calcula la resistencia serie escogiendo como punto fuera de la zona lineal:

=20.10°A V;=0.79V

donde
V st =ﬂ v{ﬁj =07V
q 1,
por lo tanto:
R = % =327Q

5

Las contribuciones a estas resistencias son:

R, =R +aR, + R, =327Q (4-15)

donde R; , a y Ry representan lo mismo que en el caso anterior y Ry es la resistencia
pardsita en el terminal drenador.
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e Doble diodo drenador - fuente.

El Gnico diodo que queda por caracterizar es el doble diodo constituido por drenador y
fuente-puerta. Las medidas experimentales obtenidas para esta configuracion se muestran en
la grafica de la figura 4.18. El procedimiento de caracterizacion es idéntico al empleado en

los dos casos anteriores. El primer par de puntos considerado es:

L=5.10°A Vi=053V
L=510%A V,=0.6V

El primer valor obtenido de n es:
Mm=n(V2-V;}=16.963 (0.6003 - 0.5266 ) = 1.25
Los otros dos puntos que se consideran son:

L=1.10"A V;=0.55V
L=1.10%A V=062V

siendo el m obtenido:
M =M (Vs-V;)=16.963(0.6235-0.5475)=1.29
Escogiendo como valor de 1 el valor medio se obtiene:

4y 12541289
2 2

=127

7
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A continuacion se calcula la corriente de saturacién para los puntos elegidos.
L(Vi,1)=461. 107 A,
L (V2,l)=4.78. 102 A,
L (Vs,5) =485 102 A
I (Vs,1s)=4.68. 10" A,
y el valor medio es:
L=4.73. 10 A.
Se calcula la resistencia serie escogiendo como valor elevado de la corriente el punto:

I5=20.10°A V;=0.77V

donde

kT
Vo = 20 n(!-s-J =07V
q I,

y por lo tanto

=%&=2289

bt
5

Esta resistencia serie se puede escribir como:
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1
R, =R, +— —=228Q (4-16)

+
aRy +R, aR,+R,

donde todavia falta por determinar las distintas contribuciones (R, aRg, R4y Ry).

De esta forma se tienen tres ecuaciones (14, 15 y 16) para conocer las cinco incognitas
(Rg, @, Ry, Ry y Ry) siendo necesario dos nuevas caracteristicas para resolver el sistema de
ecuaciones. Para el diodo puerta-fuente si se representa la tension medida entre el drenador
y la fuente en funcién de la corriente que circula entre puerta y fuente, se obtiene una linea
recta siendo el valor de la pendiente la resistencia serie que existe entre Ia puerta y la fuente.
Este valor de esta resistencia que denotaremos por R; es igual a la suma de la resistencia del
terminal fuente y la contribuci6n a dicha resistencia por parte de la resistencia del canal. La
grafica de la figura 4.27 muestra los resultados obtenidos para el diodo puerta-fuente del
dispositivo NEC 71083.

I o DIOdDPUDr‘!H--F[.'.éﬁ

005 - y=0,000242 25955 x
0.0 -
=]
8¢
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=]
E ]
8 om &

o000 ons 00D 0o 00
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Del ajuste de las medidas experimentales a una regresion lineal se obtiene:
R =aRy+R,=226Q (4-17)

Procediendo de igual forma para el diodo drenador-puerta, la representacion grafica de la
tension entre drenador y fuente en funcion de la corriente entre drenador y puerta se obtiene
el ajuste lineal que se muestra en la figura 4.28. De esta forma el valor de la pendiente
obtenida proporciona el valor de la resistencia serie existente entre el terminal puerta y
drenador. Este valor esta determinado por la contribucion de la resistencia parasita del

terminal drenador y la fraccion de la resistencia del canal.

| " Diodo Puerta - Drenador

0,05
w=0L 0007 42 25603
104
=
002
.}E
oo
a0 F 4
flie feemad | =K
0D 0,008 ooD 06 X
(A
Fig. 4.28.

El ajuste lineal da como resultado:
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R,=aRy+R; =229Q (4-18)

Con el sistema formado por las ecuaciones 14, 15, 16, 17 y 18 se calculan las resistencias

parasitas R,, Rs y R asi como la resistencia R, y a. S¢ empieza calculando R, restando las
ecuaciones 14y 176 15y 18:

R, =R, +aR,+ R, =32Q (4-14)
R = aRy+R, =226Q @-17)
R, =Ry +aRy+R; =327Q (4-15)
Ry=aRy+R; =229Q (4-18)

Para reducir los posibles errores cometidos en las medidas, se considera el valor de Ry
obtenido del promedio de ambos valores.

R, =R, —R=095Q

R, =R ~R =098Q

obteniendo como valor medio de ambos valores:

R,=097 0
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Eliminando o y Ro se calculan las resistencias parésitas del drenador y fuente, R; y R..
Los valores obtenidos son:

Ry=1118 02
R, =1.072 02

Una vez obtenidos los valores de las tres resistencias parasitas Ry, Rs y R,, se calculan el
valor de la resistencia del canal, Ry, y la fraccién en la que contribuye, a. Los valores

obtenidos son:
R =1.59 Q. a=10.5.

Al obtener las resistencias pardsitas independientemente y como paso previo al proceso
de determinacién del circuito equivalente, se consigue reducir el mimero de variables en la
técnica de optimizacién. De esta forma el proceso de optimizacion es més rdpido y exacto.

4.2.3. Determinacioén de las inductancias pardsitas.

El hecho de incluir las inductancias parésitas en el modelo es un factor decisivo para
modelar con exactitud el comportamiento RF a altas frecuencias de MESFET y HEMT. La
técnica empleada en este trabajo es la llamada técnica “cold chip™1'®™., Cuando se polariza a
tensiébn de drenador-fuente cero, el circuito equivalente del MESFET se simplifica
permitiendo el cdlculo de las inductancias. La caracterizacién de las inductancias parésitas
se realiza a partir de los pardmetros “Z”, calculados utilizando los parametros “S”
medidos, a tres condiciones de polarizacion muy particulares'>*®): condicién de pinch-off,
a polarizacién nula y con una polarizacién en directa limitando la corriente.

La figura 4.29 muestra la variacién de Im{Z] en funcién de la frecuencia para las distintas
condiciones de polarizacién requeridas en esta técnica obteniéndose una relacién lineal.
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® Im(Z,) Sin polarzar
Im[,{__1]Polar::ar;k3n en directa

Im ( Z_.I,J Sin polarzar

ImA(a)

m = B
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I " ]
2 3 4 5 B

Frenianmy ((5H7

Fig. 4.29.

Las pendientes de estos ajustes lineales proporcionan los valores de las inductancias
parasitas. El procedimiento a seguir es el siguiente:
e L, se calcula como la pendiente de la parte imaginaria del parametro Z, sin polarizacion.
e [, se obtiene como la diferencia entre la pendiente de la parte imaginaria del pardmetro
Z, sin polarizacion y el valor calculado para L.
e L. se calcula como la diferencia entre la pendiente de la parte imaginaria del parametro
Z,, con polarizacion en directa y el valor calculado para L.

Las expresiones empleadas se resumen en!'*?:
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L = [212 ]mblmed

T
@

L;= M@yﬁi_[‘, (4-19)
Praam—

[ = Im[zll]ﬁm;ad-biard _

L
g @

Los valores obtenidos para las tres inductancias parésitas son:

o L,=0.094 nH
e L;=0.484 nH
e L,=0.473 nHL.

4.2.4. Determinacién de los elementos intrinsecos.

Para el modelo intrinseco del MESFET, mostrado en la figura 4.30 se pueden obtener
expresiones relativamente sencillas para los parimetros “y” que se pueden igualar a los
pardmetros “y” medidos. Minasian""! fue el primer autor que describi6 esta técnica
desarrollindola a continuacién numerosos autores. Para poder aplicar esta técnica es

necesario que las resistencias y las inductancias pardsitas hayan sido previamente calculadas.
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Cas Im(Vp,th) <>:
V,

D

Fig. 4.30.

El primer paso en el proceso de determinacion de los elementos intrinsecos es la
conversion de los pardmetros “S” medidos experimentalmente en parametros “Z”
utilizando para ello las siguientes expresiones:

' (1+ 8, 01— 85) + 8125,
2} meai ™= 4-20
Hmees = (1= Sy 1 - S22) - S12821 *2)

. 231—2

Z = (4-21)
meas = (1= 8, X1- Sn) - S28x
' 28

Zzlmeas = 21 (4-22)

(1-81 (17322) - 5125

' (1“Sn)(1+ + 5
Zoyons = + S3)+ Spay 423
2 (1= 811 S) - S25 (4-23)
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donde Z’;; representa los parametros “Z” extrinsecos normalizados a Z.

A partit de estos pardmetros se calculan los pardmetros “Z” exirinsecos
desnormalizados, Zj. Los pardmetros intrinsecos, z;;, se extraen restando los valores de las
resistencias parasitas previamente calculadas a los Z;; , utilizando las siguientes expresiones:

2 imeas = le _(Rg + Rs)

Zi2meas = Liameas — Re
(4-24)

2y imear = Laymeas — Ry

Zyameas = ZZme: —(Rd + Rx)

A continuacion se transforman estos parametros “z” intrinsecos en los correspondientes

_ 1t

parametros intrinsecos de admitancia “y” empleando las siguientes expresiones:

ZZZM
y =
timee Zo(znmmzzzm - zlznwzzm)
_ ~Z 1 2meas
y‘lzm =
Zo(zl ImeasZ22meas zlzmzzm)
(4-25)
¥ — 23 \meas
21meas
Z, (Za measZ2ameas 212mmz2lm)
z meas
Vyameas = -

Zo(zl ImearZ22meas z12mzzlm)

1] ”

Estas ecuaciones permiten calcular los parametros “y” a partir de los pardmetros “S”
medidos experimentalmente.
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Fig. 4.31.

R« ﬁ Mesfet intrinseco

La figura 4.31 muestra el modelo de pequefia sefial del MESFET sin las inductancias

parasitas. A partir de este circuito equivalente, se derivan las expresiones analiticas exactas

de los parametros “y” intrinsecos:

RCi0? (C J
Diegett . g5
= +jo| —+C,
Nt D J D gd
V2 =—JjoCgq

gme_jwr
= g~ J@ e
1+ jR Cost0 *
V22 = &ds +ja)(cgs + ng)

donde D =1+ w’CAR? .
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4.2.5. Determinacion de las capacidades.

El elemento que mas facilmente se puede determinar es la capacidad puerta-drenador,
Cqa. Se encuentra directamente a partir de la parte imaginaria del parametro de admitancia,
Yizexp. El valor 6ptimo de esta capacidad se encuentra para un determinado rango de
frecuencias como la pendiente del ajuste por minimos cuadrados de los valores

experimentales. De esta forma puede escribirse:
ng =-m, (4-30)

donde m representa la pendiente de la linea de regresion de Im[yiz.s,] €n su representacion
frente a la frecuencia ®. Para el NEC 71083, se realizaron las medidas experimentales de los
parametros “S” para las distintas polarizaciones y los resultados obtenidos para una de las
polarizaciones consideradas en la realizacién de las medidas experimentales se muestra en la
figura 4.32.
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008 a

=
= ®  Datos expermentales, V_= 08V V_=35Y
- e
Q05 - ] Aluste lineal
2 Ajuste lineal
004 == —1 3 r S T =
30 35 40 45 50
F (GHz)
Fig. 432
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Ajustando la gréfica a una linea recta, se obtiene el valor de la capacidad drenador-
puerta, Cy , empleando las ecuaciones (27) y (30). El valor obtenido para la polarizacion
considerada es de Cg = 40 fF. Este valor, obtenido a partir de las medidas experimentales,

se puede contrastar con el obtenido mediante una simulacion'*™

que permite determinar el
modelo de pequefia y gran sefial del MESFET. Para ello s considera el modelo de Curtice-
Ettenberg par el dispositivo activo y el 1';10delo de difusion simple para las capacidades. El
o 4-1- miualenta ohtenido se optimiza mediante el algoritmo de Newton a los parametros
«g” experimentalmente medidos a todas las distintas pOIarZaciones, prupuavssmes== =
modelo equivalente para gran sefial. El valor obtenido simulado es de 40.4 fF. Repitiendo
este proceso para las polarizaciones consideradas en el proceso de medidas de los
parametros “S”, se obtiene la dependencia de la capacidad, Cg, con las tensiones de

polarizacion. La figura 4.33 muestra esta dependencia con Vg Y V4, para la simulacion en la

grafica azul y la obtenida a partir de las medidas experimentales en amarillo.

——r
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Los resultados graficos obtenidos permiten, como se vera en la siguiente seccion, simular
la dependencia con la polarizacion de este elemento del circuito equivalente.

Una vez determinado el valor de la capacidad Cy, se puede obtener la capacidad Cy a
partir de la parte imaginaria de y», empleando la ecuacion (29). La representacion grafica
de Im[y»] en funcion de la frecuencia, para el mismo punto de polarizaciéon anterior, se

muestra en la figura 4.34.
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Fig. 4.34.

Del ajuste lineal, mostrado en la grafica, la capacidad drenador-fuente se puede calcular a

partir de la pendiente como:

Co=m, ~C, (4-31)
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donde my», es la pendiente de la regresion lineal y Cy es el valor de la capacidad
previamente obtenido para la polarizacion considerada. Al igual que en el caso anterior, este
procedimiento se repite para todas las distintas polarizaciones utilizadas en el proceso de
medida. De esta forma se obtiene la dependencia de la capacidad drenador-fuente con Vg, y

Vi, tal y como se muestra en la figura 4.35.

Fig. 435,

A diferencia de la capacidad puerta-drenador, Cy, la capacidad drenador-fuente, Cy,, no
varia significativamente con la polarizacion para valores no excesivamente bajos de Vg, y

Vg En la mayoria de los estudios realizados®?*?**%

, esta capacidad puede considerarse
como constantes y asi se considera en este trabajo.
El calculo de la capacidad puerta-fuente, Cg, a partir de yi1exp resulta mas complicado

que los casos anteriores, debido fundamentalmente a la presencia del término D en el

185



denominador de la ecuacién (26). Sin embargo, es posible, considerando la aproximacion de

baja frecuencia (@Cg R;)* << 1, simplificar la expresion de Im[y,;] como:

Im{y, ] = jo(C,, +C,,) (4-32)
De esta forma Cg se calcula como:

Co=m, ~C, (4-33)

La figura 4.36 muestra la grafica de Im[y;] en funcién de la frecuencia para la misma

condicion de polarizacion elegida en la determinacion de las otras dos capacidades.
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Fig. 4.36.
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a todas las polarizaciones consideradas, se obtiene la

Repitiendo este proceso par.
con las condiciones de p

olarizacion, Vg ¥ Vs, tal y como muestra la figura

variacion de Cg

437.

Fig. 4.37.

4.2.6. Determinacion degny 8is
La transconductancia, Sm, ¥ la conductancia de salida, gas, se pueden determinar como ya
artir de las caracteristicas DC. Sin embargo, cuando se

se coment® en la seccion 4.2 a p
o amplio de

dispositivo activo valido en un rang
(‘S”

e un circuito equivalente para el
g4, @ partir de los parametros

requier

polarizacion, resulta mas adecuado determinar 8m Y
medidos para distintas polarizaciones.

resion de Curtice-Ettenberg para

para cada una de las polarizaciones, se obtiene la grafica que s¢ mu
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Fig. 4.38.

6) - (29), de los parametros “y” del circuito equivalente

Las expresiones analiticas, (2
salida, g, ¥ 12 transconductancia,

gn L2 ecuacion

permiten calcular la conductancia de

(29) permite calcular g, a partir de la parte real del parametro yz; COmo:

8s™ qu 22] (4-34)

ciones de polarizacion consideradas para

culo se realiza para todas las condi
tal y como se muestra

Este cal
n de gas con las tensiones de polarizaci

obtener la variacio onVay Ve

en la figura 4.39.
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A partir de la expresion (28) no se puede obtener una expresion tan sencilla para la
transconductancia como en el caso anterior. Sin embargo, si es posible obtener una
expresion simplificada para g. que resulta ser una buena aproximacién a frecuencias

inferiores a 20 GHz. Segun la ecuacion (28), la transconductancia puede escribirse en su

forma polar como:;

8o + G = B (4-35)
donde

&w = Re[y, |- Im]y, RC,0 - #’C,,C,R, (4-36)
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g.. = RynRC@2 + Imfy,, | + #Cya 4-37)
Por lo tanto la transconductancia viem;, dada por el modulo de estas dos componentes.
g = (& % (4-38)
condiciones

La figura 4.40 muestra los valores de la transconductancia para las distintas

de polarizacion.

0.14

of)
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Los dos elementos del circuito equivalente de la figura 4.31 que quedan por determinar
son T y Ri. Estos elementos resultan ser los més dificiles de determinar a partir de las
medidas experimentales debido a que los pardmetros empleados en su determinacién son
bastantes ruidosos lo que dificulta el cilculo de sus valores. Esto ocurre principalmente a las
frecuencias més bajas que es precisamente donde las expresiones para la determinacion de
estos pardmetros se simplifican. Para compensar el posible error introducido es necesario
incluir los pardmetros medidos a frecuencias elevadas.

La determinacién de R; se realiza a partir de la parte real del pardmetro Yijep. Como se
observa en la figura 4.41, la representacién de Refyiip] en funcién de la frecuencia,
muestra una gran variacion del valor de Re[yip) para frecuencias bajas. Esta
indeterminacién a bajas frecuencias se puede resolver si se consideran los pardmetros
obtenidos a frecuencias altas tal y como se muestra ¢n la figura 4.41.

Re (yy)(mS)
& B &8 8
oo
o

:

PR B
s
o
(=]

R
o
-
+

’ Y T T T T T
K 11) 35 40 45 50 85 60

f(GHD)

Fig. 4.41.
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Igualando las partes reales de la ecuacion (26), resulta una ecuacioén cuadratica en R; que

tiene como solucién:

l_fbﬁkémj
_E}C:’—
_ (4-39)

R =
‘ 2Re[y,]

donde Cg son los valores obtenidos para cada una de las polarizaciones. El ruido presente
en el parametro y;iexp depende fundamentalmente del dispositivo empleado y del proceso de
medida. Debido a que R; afecta principalmente a S,1, es posible determinar su valor una vez
obtenidos el resto de los elementos intrinsecos del modelo equivalente, ajustando el valor de
Siiexp @ la expresion analitica de S;; del circuito de la figura 4.31 para cada una de las
polarizaciones. Este es el procedimiento empleado en este trabajo.

La determinacién de t es més sencilla debido a que afecta principalmente a la fase de Sy,
a altas frecuencias, siendo su determinacién importante a altas frecuencias. A partir de las
ecuaciones (36) y (37) t viene dado por:

f=_imf{é% (4-40)
@ G

Esta expresion es vélida para todas las frecuencias y es la empleada en este trabajo.

De esta forma se han determinado los elementos del modelo equivalente del MESFET
para todas las condiciones de polarizacién aplicadas en las medidas experimentales
obteniendo un modelo que se aplicard en el andlisis mediante funciones descriptivas de un
amplificador a 4 GHz.
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4.3. Dependencia con la polarizacion de los parametros del modelo

En Ia seccién anterior se han determinado a partir de los pardmetros “S” a distintas
polarizaciones, los elementos intrinsecos del modelo equivalente para cada par (Vga, Vi)
considerado en el proceso de medidas. Con objeto de obtener el punto de polarizacién en
¢clase C del amplificador con el mejor valor de ganancia, se debe incluir la dependencia con
la polarizacién de los elementos intrinsecos del modelo equivalente.

No existen expresiones analiticas que reflejen el comportamiento de cada uno de los
elementos con la polarizacién; por esta razén se emplean expresiones genéricas que incluyen
constantes por determinar. Para particularizar estas expresiones al transistor empleado, se
ajustan los valores obtenidos experimentalmente a las expresiones genéricas, obteniendo de
esta forma los valores de las constantes.

(2122501 hermiten obtener excelentes resultados para un rango

Las expresiones empleadas'
de frecuencias entre 1 y 20 GHz. Todas las expresiones empleadas en este modelo se
muestran en la tabla 4.2, donde la corriente de drenador del dispositivo, I, viene dada por
la ecuacioén (2-80).

Pardmetro Expresion

I, = (4, + 4w, + 4,5 + 4, )rank(yV,,)

Lss donde v, = Vg:'[l + ﬂ(V% _ Vd’)]
By (Vs +Va)
Cgs ng = Cgso exp(BIV&') + B2EVgs + Vd‘)IO
&
C.=C e_XE(Q.LG.J_tQ(L +ng)10€;(?,.+»',)
ng ed T gd, s C4V¢10C:Va
Cas Ca = Ca, (1+ DV, Y1+ DY)
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E Vi 1+ exp{E> (Vi +Vg,_))_]
1- By Vg exp(E; V)

Ri R; =

Tabla 4.2.

Estas expresiones se ajustan a los valores experimentales obtenidos y representados en
las figuras 4.33, 4.35,4.37y 4.38. De esta forma se determinan los valores de las constantes
con lo que se obtienen las expresiones analiticas particularizadas para el NEC-71083 en
funcién de las tensiones de polarizacién Vg, y Vi,

Teniendo en cuenta las graficas, 4.33, 4.35, 4.37 y 4.38, y el modelo equivalente
considerado para el dispositivo activo, figura 4.1, resulta adecuado incluir la dependencia
con la polarizacién de las capacidades Cg y Cqq, considerando constante Cy,. Por lo tanto
cuando estas capacidades se empleen en el sistema de ecuaciones que representa al
amplificador en conjunto, no se sustituyen por un valor constante sino por las expresiones
de la tabla 4.2.

4.4. Ecuaciones para las funciones descriptivas

Como se comento en el Capitulo I para el amplificador bipolar es necesario el cilculo
de las funciones aproximadas del elemento no-lineal, es decir las lamadas funciones
descriptivas o funciones de impedancia de la parte no-lineal. Para obtener estas funciones se
calculan las funciones tensién y corriente en los terminales del transistor. El modelo
equivalente considerado en este andlisis para el transistor es el mostrado en la figura 4.42,

similar a la figura 4.1, y se corresponde con el modelo de Curtice- Ettenberg!™®!,
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Fig. 4.42.

Para calcular las tensiones V, y V. de la figura 4.42, se consideran las hipétesis iniciales
previamente expuestas en la intreduccién de este Capitulo y que afectan principalmente a la
forma de onda de las corrientes I3 e I; y a la polarizacién en clase C. De esta forma las

expresiones para las corrientes vienen dadas por:

Id = Ido +Idl CO*{D— q’d) (4-41)

Iy = Ig, + I, co{p - 0,) (4-42)

donde los pardmetros Lg, Ly, @4, Igo, Iz, ¥ @5 son las incégnitas del modelo, obteniendo sus

valores tras la resolucién del sistema de ecuaciones que representa el comportamiento del
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amplificador. Imponiendo estas formas de onda y considerando exclusivamente el primer
arménico, las tensiones en los terminales del transistor se pueden escribir como:

Ve =Vy, +Vs (4-43)
V=V, +V, (4-44)

donde Vg y Vi constituyen el valor medio y Pf.,l ¥y Vf: corresponden a los fasores del primer
arménico.

A partir de la figura 4.42, cada una de estas componentes puede escribirse en funcién de
sus contribuciones lineales y no-lineales como:

Ve, =V, + Vs, + Ve, + Vg, (4-45)
Vi, =Va, *Vo, Vs, +Vap, +Vn, (4-46)
V, =Vig +Vag +Ve + Ve +Vis +Vas (4-47)
V,, =Vis, +Vis, +Ver, + Vo, +Vo, +Veo, +Vip, (4-48)

donde todos los sumandos corresponden a las contribuciones lineales excepto Vg y Vp que
corresponden a las no-lineales. Las contribuciones lineales no requieren medidas
experimentales siendo su célculo inmediato mediante un desarrollo de Fourier de las
expresiones analfticas. El procedimiento es anilogo al empleado en el amplificador bipolar
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utilizando el fichero del Apéndice I. A continuaci6n se escriben las expresiones finales para

cada una de las contribuciones lineales:
® VLD
V;': =0 Vio,os = Lp @I, sengp,

ve =-Lyol,

.VLG

ViG, o = Lo @15 sengg
Vio s = —Lg @l cospg

Vi =0
Vwo = "".LG (OIGI

LGy men

.VI.S

Vis, s = Ls a)[IG] sengg +1Ip, sempD]

Vis, g = Ls m[—[al cos@; ~1Ip cosq)D]

® Vge
VRGO =R; Ic;o
VRS s = R I, Vg0 = B I, c0s@;
Vl'ggl,m =0 VRG.,san = RG IG. SEnQg;
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® VRD

Vo, = Rp Ip,
Vi s = Rp Ip, Veo, s = Bp Ip, €OSQ,
Vid s = Vip, 50 = Rp I, seng,,

(4-49)

.VRS

Ves, = Rs (I, +15,)
Vs, oo I, cosg, +1; cosgv(};

Ry
Vis, s = Rl Ip, seng,, +1; sengg

17

.VRI

Ve, =R, (I, +15,)
Vi, oo = Ri{ Ip, cospp+1; cospg
Vi oo =R\ I, seng, +1; sengg

Las componentes del primer arménico, denotadas por el subindice 1, se expresan en
funcién de sus componentes seno y coseno. Estas expresiones de las contribuciones lineales
a las tensiones totales vienen dadas en funcién de los pardmetros desconocidos de las
formas de onda impuestas a priori, {Lio, la1, ©a, Iz0, Ig1, @5}, de la frecuencia de operacién o
y de los valores de los elementos del circuito equivalente para el transistor NEC 71083 {Rp,
Re, Rs, Ras, Lp, Le, Ls}.

El altimo paso en el proceso de célculo de las tensiones en los terminales del transistor es

obtener las expresiones analiticas de las tensiones de los elementos no-lineales. A diferencia

198



de las contribuciones lineales, las no-lineales no son de calculo inmediato y requieren la
realizacién de medidas experimentales. Para calcular las tensiones Vpy Vg en funcién de
los parametros desconocidos se necesitan calcular las funciones Vp =f(Qp ) y Vi =f (Qc)
para el NEC 71083. Al igual que en el analisis del amplificador bipolar del Capitulo III,
estas curvas se obtienen experimentalmente a partir de las caracteristicas C-V para cada
unién. El proceso y el montaje experiméntal empleado en el proceso de medidas es idéntico
al utilizado anteriormente con el BJT. Las curvas obtenidas para Cq y C, se muestran en las

figuras 4.43 y 4.44 respectivamente.

DD-&TII-
L
| &
0035 -
I &
Q030 -
L @
_ oms | °
O &
=" ®
O 000 | ‘.'
-.'
[
008 |- .l.. ® BExpermental
.-.- pe Tedrcos
LR 1 P
000 |- L *
.'_'\_.:l'f. 1 A | A 1 i 1 i 1
0 1 2 3 4
Vi)
Fig. 4.43
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025 - ]

C,(pF)
[ ]

Fig. 4.44,
En estas graficas se muestran los valores teoricos obtenidos a partir de los datos del
transistor proporcionados por el fabricante y los medidos experimentalmente. Las

expresiones tedricas para cada unioén son respectivamente!’>">):

_368.107"

C, =22 2 (4-50)
dg
Vv
I+ 0275

_3675.10™

C e
8 V
I+ %0275

donde los valores del numerador corresponden a la capacidad de cada unién a polarizacion

(4-51)

cero mientras que el valor del denominador representa el potencial de contacto de cada
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union. En las medidas experimentales de C,, debido a su valor tan pequefio, fue necesario
colocar un condensador en serie previamente calibrado de valor 0.5 pF.
Al igual que en el caso del bipolar se obtienen las curvas V-Q necesarias para la

determinacion de las contribuciones no-lineales. Los resultados se muestran en las figuras

4.45 y 4.46 respectivamente.
g |
|
=
[}
[ ]
4 - "
B
= [ ]
||
3 .. L]
'.-'.....-. =  Experimental
=4 .-.- Nlﬂﬂe
u " a=8.7.10%v.C?
0+ -t p=2.7.10°v.c"
] T T L T il Bl
] 2 4 & 8
Q,(10"C)
Fig. 4.45.
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= --l. u  Experimental
.."' Ajuste
o 1 =6.7.10% V.G?
tq = u=2.7.10%v.c?
S TS T T e
Q,10%c)
Fig. 4.46.

En estas graficas se muestran los valores experimentales y el ajuste realizado a estos
datos. Para el NEC 71083 se observa que en ambos casos la relacion V-Q queda bien

definida mediante una relacion cuadratica. Por lo tanto las tensiones Vp y Vg vienen dadas

respectivamente por:
Vo = anz) + POy (4-52)
Vo = 405 + 1 (4-53)

donde los valores numéricos de los parametros de ajuste {o, B, A, p } se indican en cada

una de las graficas.
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Para obtener las expresiones de Vp y Vi de forma andloga a las obtenidas para las
contribuciones lineales dadas por (49), se sustituye en las expresiones (52) y (33) las
expresiones de Qp y Qg obtenidas por integracién de (41) y (42) respectivamente. Asi

puede escribirse:

2
I I, sen{p-— 1 I, sen{g-—
VD=a[ 2%, 0 M)‘Qﬂ—ﬁf'*‘“’—“—m““ N 7 +QD°] (4-54)
[/)] w o w

- —2 -

I I - I I. sen(@p-
G, ¢’+ G, sen(gp ‘PG)_'_QG + 4 Gy ¢+ G, (gp %)"‘QG :l (4-55)
@ @ v [77] [ ’

L B L

Estas expresiones se pueden escribir de forma mas simplificada como:
Vp=4dy+ 4 ¢+ 4, sen(p-9p) + 4 psen(9- 9, ) + 4, ¢ + 4 sen’(p-py,) (4-56)
Vo = B,+ B ¢+ B, sen(p-p.)+ B, psen{p-p;)+ B, ¢* + B, sen’(p- ;) (4-57)
donde los coeficientes A; y B; son funcién de los parametros desconocidos {lswo, La1, @as Igo,
Ig1, @g}, de la frecuencia ® y de los parametros de ajuste {a, B, A, u }. Estas expresiones

permiten ¢l calculo de los coeficientes de Fourier obteniendo de esta forma las expresiones

para las componentes de valor medio y primer arménico de las tensiones.
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Las expresiones obtenidas son:

® VD
m2
Vp, =24,+24, cospp + 96 + A
cos
Vi, w = =4 500, LYy (4-58)
24,
VDl,m = -+ 4, Cos@y, + 4, seng;,
w
L VG
B, @’
Vs, =2B,+2B, cosgg + _‘gb_ + By
B
V..o = —B, s600; —%-m4 (4-59)

| 7 =£+B2 cos@, + B, sengg
@

1s

Una vez obtenidas las contribuciones lineales y las no-lineales se calculan las expresiones
de las tensiones en los terminales del transistor, V; y V.. Sustituyendo en las ecuaciones

(45)-(48), las expresiones analiticas de cada uno de los sumandos dadas por las expresiones
(49), (58) y (59) puede escribirse:

2
B | pov R I +(R,+ R)Ip, +1,) (4-60)

V,, =2B,+2B, cospg +

BJ COSQ,

Voo = Lg @ I, sen@g + R I cos@; — B, sengg — 2

-4B, +

(4-61)
+ (R, + Rs)[IGl cos@g + I, cos¢D]+ Lg a;[IGI seng@g + I, senqpb]
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Visen = —Lg @15 cosps+ R; I sengg +2§!-+B, cosg@g +

+ B, sengg +(R, +RS)[Iq sengg +1, senq:D]+

+ L m[—-IGl cos@; — I, cosqpo]

2
A o

V, =2 2 +
o = 24, +24, cosg, 06

+4+Rplp +

B, &*

+ 2B, +2B, cosp; + + B+ Rs Ig, +(R, + R} I, +15,)

Ve = Ry + RSIIG, cos@g + 1y, cos¢D]+ Lg a:[Iq sen@g + I, senqo,,]-
B2sen¢6_£3__°§i£q__43‘ “Azsm¢p‘é'—c§s£'2"4'44+

+ Ry I, cosg,+ L, wl, senp,

Vy o = (Re + R\ 1, sengs + 1, seng, ]+
2B,
+ L w[—-IG. cos@g — I cosp, ]+—+ B,cos@; + B, seng; +
@

(4-62)

(4-63)

(4-64)

(4-65)

Con estas expresiones y con las formas de onda de las corrientes se pueden calcular las
funciones descriptivas como las impedancia dindmicas a la entrada y salida del elemento no-

lineal.
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4.5. Resolucion del sistema de ecuaciones no-lineales

El modelo cuasi-estédtico obtenido en la seccién anterior para el transistor NEC 71083 se
emplea en la caracterizacion de un amplificador a 4 GHz. Utilizando MWAVE®®] se
obtiene la sintesis en microstrip del amplificador considerado. El criterio de disefio elegido
es idéntico al considerado en el Capitulo III para el transistor bipolar. En este caso la
configuracién més adecuada es la siguiente:

Input Load: 50 Q stub doble en circuito abierto no balanceado.
Output Load: 50 Q stub doble en circuito abierto no balanceado.

Al igual que con el transistor bipolar esta configuracion resulta la més adecuada por su
mejor ancho de banda y menor figura de ruido, facilidad para aplicar la polarizacién y para
su realizacién prictica al proporcionar las lineas de anchuras y longitudes de valores
adecuados para su sintesis experimental. Los valores de las anchuras y longitudes para cada

una de las lineas se muestran a continuacién:

Input Load Qutput Load
Stub: Z=50 Q Stub: Z=50 Q
L=9.03038 mm L=8.98337 mm
W=2.270795 mm W=2.270795 mm
Trans. Line: Z= 50 Q Trans. Line: Z=50 Q
L=6.632158 mm L=6.632158 mm
W=2.270795 mm W=2.270795 mm
Stub: Z= 50 Q Stub: Z=50 Q
L= 8.98063 mm L=9.03052 mm
W=2.270795 mm W= 2270795 mm
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Bias Line
Z=158.642143 Q
L=14.008273 mm

W= 0.2 mm

La figura 4.47 muestra la sintesis en microstrip del amplificador.

Fig. 4.47.

Para analizar el amplificador por el método de las funciones descriptivas se igualan las
impedancias del elemento no-lineal a las impedancias de los circuitos de acoplo a la entrada
y a la salida. Considerando las fuentes de tensién en la puerta y en el drenador, Vi, ¥y Va
respectivamente, existe una relacién entre las componentes de valor medio de las tensiones

V, y V: con las anteriores dadas por:
V=V =0 (4-66)
Vi, Vs =0 - (4-67)
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Para las componentes del primer arménico, la funcién descriptiva que aproxima la
impedancia del elemento no-lineal debe coincidir con la que presentan los circuitos de
acoplo de entrada y salida.

De esta forma se puede escribir:

V.+2,1, =0 (4-68)
+2,1, =0 : (4-69)

donde Z; y Z, representan las impedancias del circuito de acoplo a la entrada y a la salida
respectivamente. Las ecuaciones (68) y (69) se desdoblan en cuatro cuando se separa la
parte real y la imaginaria.

Por Gltimo para completar el sistema de ecuaciones hay que incluir las relaciones en las
que intervienen las tensiones de polarizacion Vg, y Vg . Para analizar y optimizar el
comportamiento del amplificador en funciéon de las condiciones de polarizacién, una vez
fijado el punto de polarizacién del amplificador en clase C, es posible calcular los valores
numéricos de Vg, ¥y Vs para los que se consigue una 6ptima ganancia en las mejores
condiciones de distorsién y de relacidn ganancia-potencia de entrada. Las condiciones

impuestas se reflejan en las siguientes ecuaciones:

Ol _ (4-70)
oV,
IP,.
Lo =y 4-71
A @4-71)

donde la potencia de salida se escribe en funcién de los pardmetros desconocidos de las

formas de onda como:
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R 1,I. cosg, R,I,%1 cosp, Rglpl; cosp; Ri; cosp,
ot — : 2 + > + 2 + '2 +

+ig I, sengg + I}, seng, —5371, seng, —5x10°1;, I; I, cospg —2x10° I I, @

- 53.7 1, sengpg —5x10°1,, I}, cospp, —2x10°1; I, + I}, cosp, + I, seng,

La resolucién del sistema formado por las ecuaciones (66), {67), (68), (69), (70) y (71)
proporciona la solucién numérica a los 6 parametros desconocidos {Lso, Li1, ®q, Igo, Iz, ©g}
y la condicién de polarizacién 6ptima {Vgs, V). Al igual que para el amplificador bipolar,
la resolucion se lleva a cabo empleando MATHEMATICA. La estructura del fichero
utilizado para el sistema de ecuaciones del MESFET, es similar al del caso bipolar mostrado
en el Apéndice 4. Una vez obtenidos los valores de los pardametros desconocidos, se pueden
calcular las formas de onda de las corrientes y tensiones asi como los pardmetros
caracteristicos del amplificador tal y como se hizo en el Capitulo III.

La dificultad que presenta la resolucién teédrica del amplificador MESFET es la
polarizacion en clase C. Mientras que en el caso del bipolar, ésta se aseguraba no
polarizando el terminal de base, en el caso del MESFET es necesatio un valor inicial
suficientemente bajo para Vg que garantice la permanencia en clase C, despreciando
aquellas soluciones del sistema que impliquen un valor inadecuado para dicha tensién. A la
vista de las caracteristicas DC medidas experimentalmente y que se muestran en la figura
4.8, se eligid Vg= -1V como valor inicial, asegurando de esta forma la polarizacién
correcta.

Dentro de la clase C se obtiene como mejor valor de ganancia 9 dBm para las
condiciones de polarizacién de Vg = 3.5 V y Vg = -1.55 V. Otras condiciones de

polarizacién permiten mejorar este valor hasta un méximo de 9.5 dBm cuando se polariza
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fuertemente el drenador. Este es el caso obtenido para Vg = -1.55 Vy V4 =4 V. En
principio, este valor podria considerarse como Optimo aunque la resolucion del sistema

conduce unas formas de ondas que presentan una acusada distorsion como se analiza a

continuacion.
Vg =155V, Vi, =4V
P Vg =158/, V,, =35
Ve =15V, V,, =35/
25
£0
>
3
10—
0s
oo
T T T 1 T
ar 0.3 02 03 0.4 a5
tins)
Fig. 4.48.

En la figura 4.48 se representa la forma de onda correspondiente a la tension del
drenador V4 obtenida al resolver el sistema para distintas condiciones de polarizacion. Se
observa que de las tres polarizaciones representadas, la forma de onda correspondiente a
Vg =-1.55 V; Vg4 =3.5V, presenta una transicion mas clara de la zona de corte a
conduccion, confirmando de esta forma la polarizacion en clase C. Para valores de la
tension puerta-fuente inferiores a -1.55V, no hay una distincion clara entre las zonas de

corte y activa, apareciendo una zona de transito tal y como se muestra en la grafica 4.48
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para Vg = -1.5V. Manteniendo constante el valor de V,, que garantice la permanencia en
clase C, el incremento de la tension Vy a un valor de 4V mejora ligeramente el valor de la
ganancia pero distorsiona la forma de onda tal y como se muestra en la figura 4.48 para la
forma de onda representada en rojo. Esto es debido fundamentalmente a que el drenador
esta proximo a su saturacion. Estos valqres se han obtenido fijando el nivel de potencia de
entrada en 9 dBm produciéndose saturacion para valores superiores.

La condicion 6ptima de polarizacion, (Vg V) se pone de manifiesto en la grafica 4.49

donde se representa la potencia de salida teorica obtenida para cada polarizacion.

P, (dBm)

1.7 -1.6 1.5 -1.4 1.3 1.2 1.1

VGSM

Fig. 4.49.
Esta grafica confirma las afirmaciones anteriores respecto a las formas de onda obtenidas.
Existe un valor 6ptimo de V,, localizado en -1.55V, para el cual se obtiene una buena

ganancia con curva plana. El aumento de la tension de drenador, Vg, mejora ligeramente el

valor maximo de ganancia pero en este caso la curva ya no es tan plana. En principio y a
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falta de su comprobacién experimental, Vg = -1.55V; V4, = 3.5V se puede considerar como
punto 6ptimo de polarizacién en clase C para el amplificador considerado. La ganancia
maixima obtenida para este valor es de 9.2 dB.

4.6. Disefio y realizacién del prototipo experimental. Resultados

experimentales

La figura 4.47 muestra el negativo de la méscara en mylar del amplificador obtenida con
MWAVE. A diferencia del amplificador bipolar, para la realizacion del circuito impreso no
se han ampleado procedimientos fotoquimicos sino que se ha utilizado una fresadorra de
precisién. La fresadora LPKF 101 HI- P! empleada, requiere el disefio del circuito en
ficheros HPGL; por consiguiente, el primer paso fue transformar el fichero de salida de
MWAVE en un fichero compatible con AUTOCAD. Las dimensiones exteriores del circuito
vienen determinadas por la caja exterior del amplificador. Se fabric6 una caja de latén de
dimensiones 50 x 45 x 30 cm. La figura 4.50 muestra la méscara final obtenida en formato
AUTOCAD.

-nm-

Fig. 4.50.
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De esta forma se tiene un fichero HPGL adecuado para el proceso mecénico. El software
Circuit CAMI'™), lee la zona del circuito impreso que no es material para el posterior
fresado. Inicialmente se elige un valor de 0.2 mm de linea, aunque se comprueba que este
valor no es vélido ya que se presentan problemas con las lineas de polarizacién que tienen
una anchura de 0.2 mm. Hay que reducir este valor pero teniendo en cuenta que si el valor
escogido es demasiado pequefio, el fichero que se crea es muy grande lo que complicard
mids adelante el proceso de fresado. El valor final elegido es 0.005 mm. A continuacién se

1% que determina el aislamiento de la parte que va a ser

corre la subrutina RuboutComp!
comida del resto. Se hace un rectangulo que cubre toda la zona donde se va a realizar el
comido. El rectangulo debe cubrir un poco mias de las dimensiones exactas debido a los
posibles bordes que se crean durante el proceso de comido. Por Gltimo este rectangulo se
hace invisible,

Este fichero se lleva al programa que maneja la méquina “ BMASTER'*. Se crean 2
capas; la primera para aquella zona interior al rectingulo “InsComp™'™ y la segunda para
todo lo demss “RubComp™**, El motivo para hacer esta division es que a medida que la
aguja va comiendo cobre, la aguja baja mas; por lo tanto se crea primero la capa de
aislamiento con més precisién y a continuacion el resto del circuito donde la precision es
menos significativa. La figura 4.51 muestra la divisién efectuada en torno a uno de los stubs

del circuito,

)
?
f
{+—— Fichero RubComp

Canal de aislamiento en torno a la pista. Fichero InsComp

Fig. 4.51.
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Como se muestra en el dibujo anterior, el canal de aislamiento constituye el primer
fresado realizado. A continuacion se fresa todo lo demés.

El material elegido para la realizacion del circuito impreso es idéntico al del amplificador
bipolar, es decir, RT/duroide 5870 de Rogers Corporation. Los datos técnicos se
especificaron en el apartado 7 del Capitulo III. Un paso decisivo en el proceso mecanico de
fresado es la eleccion de la aguja mas adecuada. La primera prueba se realizé con una aguja
conica modelo LPKF Universal Cutter W-01-001, ajustando en este caso el canal a 0.2 mm.

La figura 4.52 muestra una fotografia del circuito impreso obtenido.

Fig. 4.52.

Se aprecia un ligero pulido en las esquinas del circuito. Esto es debido fundamentalmente
a la forma conica de la aguja que al bajar, roza ligeramente en determinadas zonas. La
precision obtenida es muy buena. Se decide cambiar esta aguja por una cilindrica modelo
LPKF RF- Cutter W-07-025. En este caso el cilindro fija el canal a 0.25 mm. La
profundidad de fresado es de 0.125 mm; como la metalizacion del Cobre es de 0.035 mm se
evita el proceso de pulido ocurrido en el caso anterior. El circuito obtenido se acepta como
el definitivo. Las dos fotografias mostradas en las figuras 4.53 y 4.54 muestran el proceso

de pulido para la aguja conica en el primer caso, y la limpieza en los bordes para el segundo.
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Fig. 4.53.

Fig. 4.54.

Una vez obtenido el circuito impreso se procede a montar el transistor para a

continuacion colocarlo en la caja. A través de dos perforaciones no metalizadas, se sueldan
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fuente se sueldan a los circuitos de adaptacion de entrada y salida respectivamente. Los
condensadores de desacoplo de 68 pF para la sefial de continua se sueldan a las lineas de
entrada y salida. El circuito se fija a la caja asegurando un buen contacto.

Para poder aplicar la polarizacion convenientemente se colocan en el interior de la caja
dos diodos Zener para evitar las poéibles sobretensiones en el terminal puerta. Las

fotografias de las figuras 4.55 y 4.56 muestran el interior y exterior de la caja.
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Para la medida experimental de la ganancia para las distintas condictones de polarizacién
se realizd el montaje de la figura 4.57.

Generador de sefial
mf_«,-fz Medidor de potencia
HP 437B
| :"S_D Fuente de tensién 3 z—s{l
- HP 6626 A

[+Ja)-] =) P a o
Atenuador [—
HP 8340B

Amplificador

Fig. 4.57.

Los instrumentos empleados son:

e Medidor de potencia HP437 B, con un rango de -30 dB hasta 20 dB.
e Generador de sefial HP8340 B, su rango varia de 10 MHz hasta 26.5 GHz.
o Atenuador HP8485 A, se sitiia a la entrada del medidor de potencia.

Los datos tedricos se tomaron como orientativos para el punto de partida de las
condiciones de polarizacion adecuadas. Para la elecciéon de la frecuencia de trabajo del
amplificador se hace un barrido del generador obteniendo el méximo a 4.3 GHz. Aunque el
diseiio se ha realizado para 4 GHz, la desviacién obtenida es debida fundamentalmente a los
condensadores de desacoplo. Inicialmente se comprueban también los valores més
adecuados para la potencia de entrada obteniendo el rango de 0 hasta 12 6 13 dBm donde ¢l
amplificador se satura. Las condiciones de polarizacién elegidas son: para Ia tensiéon Vy, los
comprendidos entre 3 y 4.5 V cada 0.5 V; para la tensién Vg, y con objeto de asegurar la
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polarizacion en clase C, se consideran los valores inferiores a -1.4V manteniendo el limite

en -1.7V. Los resultados obtenidos se muestran en las graficas de la figura 4.58.

10 =
9- o
A &

o 8 , & m @ g
. o 5]
" 7 - % ®
= G, &
& . X x &
= n

5 L
i |
E 4 - X ™ ""r.j;: A4 = 15/
% 3 = } 0 """:-," 1.5V, =4V
B i A Condicidn éptima (-1.55,3.5)
f_rg 2 + V=AWV, =35

14 X M =-168VV, =35

_ o6
0 1 1 T J . ERTE T
0 2 4 6 B 10 12 14
P, (dBm)
Fig. 4.58.

La figura 4.58 muestra la variacion de la ganancia en funcion de la potencia de entrada
para las distintas polarizaciones. Se observa la saturacion del amplificador a partir de los 9
dBm, valor de la potencia de entrada para la que se obtiene el maximo valor de ganancia.
Las conclusiones obtenidas anteriormente a partir de los resultados tedricos, para la
eleccion de una determinada condicion de polarizacion como valor 6ptimo, se confirman
con estos resultados experimentales. El analisis de estos resultados se lleva a cabo fijando
un valor para una de las dos tensiones, ya sea Vg, 0 Vg, variando el otro valor de la tension
y ohteniendo la ganancia para cada par de valores (Vus, V). Se fija primeramente la tension
Vs en 3.5 V, variando la tension Vi entre -1.3V y -1.7V. Se observa que existe un valor

critico en Vg, =-1.55V, para el cual la curva de ganancia es lo mas plana posible; si se
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aumenta este valor de la tension, la polarizacién en clase C no es tan clara siendo la curva
menos plana con un valor maximo mds pronunciado, este valor maximo de ganancia
obtenido es ligeramente inferior al correspondiente a la condicién 6ptima. Por el contrario,
una disminucioén en el valor de la tensién de puerta no mejora el valor de ganancia obtenido,
tal y como se observa en la gréfica 4.58 para las curvas correspondientes a los valores -1.6V
y -1.7V. En el primer caso, la curva es tan plana como la obtenida para un valor ligeramente
superior al 6ptimo, -1.4V, aunque los valores obtenidos son siempre inferiores en cada
punto para la curva de -1.6V. En el segundo caso, para -1.7V, la saturacién del
amplificador se lleva a cabo mas progresivamente; de esta forma el valor miximo se ha
desplazado, alcanzidndose para una potencia de entrada de 10 dBm. El valor obtenido para
la ganancia se mantiene en todos los puntos muy por debajo a los obtenidos para las otras
condiciones de polarizaciéon. La curva obtenida en este caso es muy abrupta. Como
conclusion al andlisis de Ia ganancia para un valor fijo de Vg, se puede afirmar que el valor
Optimo de Vs se localiza en este caso para Vg =1.55V. Para llevar a cabo el anélisis
completo, se necesita conocer el valor mas adecuado de la tensién de drenador, Vy,, para
ese valor de la tensién de puerta. Para ello se varia Vg, entre 2 y 4.5V. Los valores que
resultan mas adecuados se encuentran entre 3 y 4V. Para 3.5V se obtiene un buen valor de
ganancia con una curva bastante plana. Si se aumenta este valor hasta 4V, los valores
alcanzados superan a los valores obtenidos para las otras condiciones de polarizacion. A
pesar del mejor valor obtenido, la curva no es plana sino que presenta un pico muy abrupto
por lo que resulta no ser el valor mds adecuado. Por lo tanto se considera como valor
6ptimo para Vg, un valor mas alejado del valor de saturacién, en este caso se considera
como condicién dptima de polarizaciéon Vg, =-1.55V; V4, =3.5V.

La figura 4.59 muestra la grafica de la potencia de salida para cada una de las
condiciones de polarizacién.
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Fig. 4.59.

Se ha representado la potencia de salida, fijada la potencia de entrada a 9 dBm, para
valores de la tension V4 comprendidos entre 2 y 4 V; y para tensiones de puerta V,, entre
-1.1y-1.7V. Se observa un maximo relativo para la condicién Optima que se habia obtenido
previamente en (3.5, -1.55). Este maximo no es absoluto, tal y como se muestra en la figura
puesto que aparece un valor ligeramente superior para el mismo valor de Vy con un valor
superior de V4, en particular para 4V.

La comparacion entre los resultados experimentales obtenidos y los tedricos de la seccion
anterior confirman la capacidad del método de las funciones descriptivas para el analisis de
amplificadores en gran sefial. Las principales diferencias aparecen en la frecuencia de disefio
y el valor maximo de ganancia obtenido. Respecto a la frecuencia hay que sefialar que el

amplificador se disefié para una frecuencia de trabajo de 4 GHz; sin embargo, los resultados
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experimentales demuestran que el maximo para la frecuencia se localiza en 4.3 GHz. Este
desplazamiento es debido a los condensadores de desacoplo.

E! valor maximo de la ganancia obtenida experimentalmente es aproximadamente 1dB
inferior a lo que habia previsto la técnica de las funciones descriptivas debido
fundamentalmente a las pérdidas de las secciones de adaptacion a la entrada y salida. La

figura 4.60 muestra la superposicion de las graficas de la ganancia tedrica y experimental

Fig. 4.60.

Los datos representados por simbolos en rojo corresponden a la ganancia experimental,
mientras que la grafica en azul representa los valores tedricos. Tal y como se observa en la
figura, la grafica de los datos experimentales coincide con la grifica tedrica si ésta se

desplaza 1dB hacia abajo.
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CAPITULO V

CONCLUSIONES Y LINEAS DE INVESTIGACION
FUTURAS
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V. CONCLUSIONES Y LINEAS DE INVESTIGACION
FUTURAS

5.1. Conclusiones

En este trabajo se ha aplicado Ia técnica de funciones descriptivas al andlisis de circuitos
no-lineales en regimen de gran sefial como son los amplificadores de RF. Aunque esta
técnica ya se ha aplicado a dispositivos activos de una puerta (osciladores), la extensién de
su empleo a dispositivos no-lineales multipuerta (BJT, MESFET y HEMT), no se habia
desarrollado debido en parte a la dificultad para obtener las propias funciones descriptivas
(admitancias dinamicas del elemento activo) y en parte a la gran complejidad matematica
que supone la resolucion simultdnea del conjunto de ecuaciones no-lineales que representa
al sistema. La determinaciéon de las funciones descriptivas implica el desarrollo de un
modelo de parametros concentrados para el elemento activo. Los resultados obtenidos
dependen del mayor o menor nimero de procesos fisicos en el dispositivo que tenga en
cuenta el modelo. En este trabajo se ha desarrollado un modelo preciso para MESFET,
incluyendo incluso la dependencia con la polarizacién, y se ha reducido la complejidad
matematica mediante hipdtesis previas sobre las formas de onda y estados de operacion del
transistor que posteriormente han sido plenamente justificadas. |

Los resultados obtenidos en el Capitulo 11l para el amplificador bipolar, demuestran la
capacidad de la técnica de las funciones descriptivas para el disefio y analisis de circuitos
activos de RF con BJT. La complejidad matematica se compensa con la informaciéon tan
completa que proporciona sobre los estados de funcionamiento del transistor, las
transiciones entre ellos y la influencia del efecto de anchura de base. Es precisamente la
posibilidad que ofrecen las funciones descriptivas de incluir este fenémeno, lo que diferencia
a esta técnica de las clasicamente empleadas. La obtencidon de unos resultados equivalentes

mediante la técnica del balance armdnico ponen de manifiesto la validez de las
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aproximaciones puramente sinusoidales de las corrientes, El valor experimental de 4 dB
obtenido en el disefio del amplificador para la ganancia puede mejorarse con un posterior
proceso de optimizacién de las redes de acoplo a la entrada y salida.

En el Capitulo IV se ha analizado y optimizado un amplificador MESFET polarizado en
clase C con esta técnica. El modelo equivalente en gran sefial se ha obtenido a partir de los
parametros S medidos experimentalmente en pequefia sefial y de las medidas de DC. En este
caso el analisis por la técnica de las funciones descriptivas permite incluir la dependencia
con la polarizacion de los elementos del modelo equivalente asi como la optimizacion de las
redes de acoplo de entrada y salida. La resolucién del sistema de ecuaciones que describe al
amplificador, proporciona la condicion de polarizacion mas adecuada para conseguir un
valor de ganancia maximo adecuado para el comportamiento del amplificador en clase C. La
comparacion de los resultados obtenidos por la técnica de las funciones descriptivas con los
experimentales de los distintos amplificadores construidos es excelente. Esto demuestra que
si bien es necesario a priori un conocimiento de las formas de onda de control,
conocimiento obtenido a partir de medidas experimentales o del anilisis de la accion de
filirado de las redes lineales del circuito, la aplicacién de esta técenica a redes no-lineales
multipuerta permite un andlisis completo y general de este tipo de circuitos. Ademas una
vez determinado el modelo equivalente del dispositivo activo y la sefial de entrada existe
una funcién descriptiva tnica, incluso aunque cambie la red lineal. Esto hace posible que se
puedan optimizar las redes lineales, para obtener propiedades dptimas del circuito total, lo

que no es posible directamente con otras técnicas clasicas de andlisis no-lineal.
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5.2. Lineas de investigacion futuras

Los trabajos realizados tienen como linea de continuidad la optimizacion de las redes de
acoplo a la entrada y salida asi como la consideracion de la dependencia con la temperatura
de los distintos elementos del modelo equivalente. Para el caso del MESFET, el estudio mas
inmediato que se est4 realizando es analizar la variacion de la ganancia para cada condicién
de polarizacién cuando se enfria el amplificador a temperaturas criogénicas.

Una aplicacién de esta técnica se llevard a cabo realizando un analisis paralelo al del
MESFET con un HEMT lo que permitira obtener mejores valores de ganancia con menor

figura de ruido.

225



APENDICES

226



Apéndice 1

File: Fourier.MA.

Cdlculo Coeficientes Fourier.

y(t) o

Fourier11.MA: Bipolar f, = =2, Ty==1/2
Fourier12.MA: Mesfet f; = =4, To ==1/4
F11.MA

In [1]:= 4*Integrate[y(t), {t, -1/4, 1/4}
Out [1]= Ap==

In [2]:= 4*Integrate[y(t)* Cos[4*Pi*t], {t, -1/4, 1/4}]
Out[2]= A, ==

In [3]:= 4*Integrate[y(t)*Sin[4*Pi*t], {¢, -1/4,1/4}]
Out{3]=B, ==

F12..MA

In [1]:= 8*Integrate[y(t), {t, -1/8, 1/8}

In [2]:= 8*Integrate[y(1)* Cos[8*Pi*t], {t, -1/8, 1/8}]
Out[2]= A, ==

In [3]:= 8*Integrate[y(t)*Sin[8*Pi*t], {t, -1/8,1/8}]
Out{3]= B, ==
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Apéndice 2

File: Bip1.MA_ Resolucién ecuacion diferencial.
Bip1.MA.
lo==IIa==1;Qu==Qo; Qu ==Q

Q==X 0= =X P == Xo Pb = = Xp3 Pab = = Xab
Q. (0) == Q. (¥)

In [1]:= DSolve[ { Q. + 4.35%Q, = = 2¥10 ~-10 * [ I + I, * Cos[ x-x]]-
4.35%[ Qo + Q; * Cos[ x-xp ][]+ 2.9%10 A-12, Q. ( Xap == -2.68%10 =13,

Qc(xa)==QCT}ch[x]5x]

Out [1]=1.76 107" * I, * Cos[ Xa - X -0.23] - 0.98 * Q, * Cos[ xa» - Xp -0.23] +
[ Qer +0.98 * [Q; * Cos[X, - Xp -Xc) -1.8 107" * I; * Cos[Xq - X -0.23] *
Exp[4.35 * [X, - X ]} + [1.8 10 * I - Qp + 0.67 1072 ] *

[1- Exp[4.35 * [ Xa - Xap] ] +2.68 10 ==0,
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Apéndice 3

MWSPICE (TM) Ver. 3.500.105.1 Cfg. (300 11357 6 3E80CF8 32538 0 0

30000)

DIM
FREQ GHZ

CKT
EEBJT1_LIB
DEF2P

SOURCE
net
net

CONTROL
net
net

CHGTOL=1E-%

SPICEOUT
net

ouT
DC
net

GRID
DC

MYBJT1.CKT Thu Dec 10 12:38:13 1992

10 20 0 VCE=5.50 IC=12 HXTR3675.B35
10 20 net

ICSIBB 0 10 DC=lg AC=1.0g
IVS VCC 20 0 DC=15.0

DCIVS VCC 0 18 1 ICS IBB 0 500E-06 50E-06
OPTIONS ACCT LIST NODE
net OPTIONS RELTOL=1E-5 ABSTOL=,01P VNTOL=,5U

DC V(all) I(all)

RE[I[X1.Q1.C]] GRI

RANGE 0 18 1

GR1

0 .05 .01
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Apéndice 4
File: Bip2.MA Resolucién sistemas de ecuaciones.
Bip2.MA

Ic0==10;1cl==Il;QbO==Q0;le==Q1
Pe == Xos Pa = = Xay Pb = = Xp; Pab = = Xab

In [1]:= NSolve[ {7.96%10 ~ -11* Iy * X + 7.96*10 ~-11* I * [ Sin [ Xu» - X ] + Sin [xc]]

0,06+08*I,==0, 144 +42916.67 * I, ~ 2 + 6522.55 * I; ~ 2+ 26090.2 * I, * I, *Cos
[

x ]+ [12/0L ]1* 0 1/ Sqrt[[f[2-Io] ~ 2V 11 ] -] - /[ Sqrt[[f[2 + 161~ 2]/, ] +1]]-Qu /[
8.19*107-4*1,]+08*[,==0, 1.76*10 ~ -10* I, * Cos[ Xa - X, -0.23]-098 * Q, *
Cos[ Xap - Xp -0.23] + [ Qcr + 0.98* [Q) * Cos[Xa - Xp -Xc) -1.8¥10 ~ =11 * I; * Cos[Xab - X, -
0.23] * Exp[4.35* [Xa - Xap J] + [1.8%10 ~-11* Iy - Qo + 0.67*10 ~ -12 ] * [1- Exp[4.35 * |
Xa-Xab] ] +2.68%¥107-13==0,Q, +Q; Cos[x,]-9.38*10-13==0, Qo+ Q: Cos [
Xa - X ] + Qcr - 0.67*10 ~ -12 == 0, 1.3*10 ~ 11*Q, * Cos [x}-12.67*1; * Sin[x.] -
1.64%10 ~ 14*Qo * I; * Sin [x.] - 26090*I; ~ 2 - 6522.55*I *I; * Cos [xc] + 1.26*10 ~ 10 *
I, * Sin[x.] + 1.26*10 ~ 10 * Q; * Sin [xy] + 0.8*I, * Cos [x.] +[ 24 /1, ] * Cos [x] * [[[
20 1/[R T/ [Sqrtll[ 2- 117 2/5, A2 1-11+ [ 2+ o }/[ 1, 1/ Sqrtl[[ 2 + 1o ]~ 2/ [y ]
A2TH1]-2]-02%-Qn*h+[Qo-938*107-13]*T | *ArcTan [ [2* [, - I, ] *
Tan[x./2]]/Sqrt [[p~2-L~2])]*[1*10~-11 *I;, *Sgrt[[,~2-1;~2]-344 *,
==0,1007*,+13*10711*Q, *Sin[x, ] + 123 * I, * Cos [x.] +3*107 14 * Qy * I
+1.6*10714* Qu* I, * Cos [ x) +6522.55 * I, * I, * Sin [x.] + 0.8 * I; * Sin [x.] - 1*10
A10*Q * Cos[xp] +[24/L 1 *Sin[x]*[[[2-To}* L1/ Sqrt [[{[[2-T0}72]/L,~2]
—1]+[[2+Io]l11]/Sqn[[[[2+IO]A2]/11A2]+1]-2}==0},{IQ,I],XC,QQ,Ql,
Xb, Xay Xab}]

Ou [1]={ {1, >67910" I, = 9.65 10", x. — 1.49 10", Q; —> 8.048 10" , Q; —»
1.148

107, x, > 2.46, X, > 2.09, xap —> 3.18 } }

230



Apéndice 5

Circuit File: BipAmp

DIM

PWR DBM
VOL V

CUR MA
FREQ GHZ
RES OH
IND NH
CAP PF

LNG MIL
TIME NS

ANG DEG

CKT

! Basic Circuit

CAP C1 10 ¢ C=0.12 /C/011762

IND L1 10 20 L=0.18 /L/0.1822

IND L3 20 O0L=13 [L/126593

RES RB 20 0 R=20E03

RES R4 20 30 R=12E03

S2PA Q1 30 40 0 XTR3675.82P [MODEL=qnpn]
IND 12 40 O0L=6 [fL/599305

CAP C2 40 50 C=3 1(/3.28422

! Source
*P Gen 5 0 R=RES RG P"PWR F~Fl
*RES RG 5 10 R=50

! Load
*RES RL 50 0 R=50

! Colector Bias

*RES R5 20 40 R=25E03

*IND LC 40 60 L=100

*RES RC 40 60 R=1000
VS VC 60 0 DC=15
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DEF2P 10 50 AMP
MODEL

1S=6.93E-16 BF=85 NF=1.03 VAF=20 IKF=0.042 ISE=2E-12 NE=2.5
BR=5 NR=1 VAR=0 IKR=0 NC=2 RB=3.03 IRB=0 RBM=3.03
RE=0.8 RC=6 CJE=1.58E-12 VJE=1.01 MIJE=0.6 TF=1.8E-11 VTF=6
XTF=4 ITF=0.126 PTF=35 CIC=0.617E-12 VIJC=0.76 MIJC=0.53
XCJC=0.0001 TR=0.004625 CJS=0 V]$=0,75 MIS=0 XTB=1.818.

OWER
STEP i
SWEEP 0 15 1
FREQ
STEP 1
NH=2
ouUT

AMP PS OUT 50 0 R=RES RL SCN
AMP PS OUT 50 0 R=RES RL GRI
AMP V_VOUT 50

AMP SPAR

AMP ibll S2PA QLb GR3

AMP iclI S2PA Qlc GR3

AMP vclV 40 GR4
AMP v genV § GRS
AMP v_inV 10 GRS
AMP v blV 30 GR4
GRID
RANGE 1 6 5
GR1 0 30 2
TIME 0 3 .1
GR2 -10 10 2

GR3 -350 350 50
GR4 -10 36 2
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