
TESIS DEFENDIDA POR

Alberto Garćıa Osorio
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Estudio Teórico-Experimental sobre el Funcionamiento de los
Amplificadores de Alta Eficiencia Clase F en la Banda de

Frecuencia de 0.8-4GHz Utilizando transistores GaN

Resumen aprobado por:

Dr. J. Apolinar Reynoso Hernández

Director de Tesis
El compromiso entre potencia de salida y eficiencia en estaciones base es crucial en

los actuales sistemas de comunicación, ya que estos requieren de amplificadores de alta
eficiencia que permitan tener un bajo consumo de enerǵıa. En ese sentido requerimos
de un amplificador de alta eficiencia que pueda cumplir con estas exigencias y es el
caso del amplificador clase F, que diseñado con una nueva tecnoloǵıa en dispositivos de
alta potencia AlGaN/GaN HEMT es posible operar voltajes de polarización elevados,
registrar potencias de salida mayores y obtener una máxima eficiencia.

En este trabajo de tesis se estudiaron los amplificadores de potencia clase F y clase
F inverso diseñados a 2GHz. El estudio de estos amplificadores comprende el modelado
no lineal del transistor en tecnoloǵıa GaN y la śıntesis de las redes de acoplamiento de
entrada y salida para ambos amplificadores. En el modelado de transistores GaN se
investigaron métodos de extracción de elementos que representan el circuito equivalente
del GaN. Se demostró que con las redes de salida propuestas en este trabajo se puede
obtener máxima potencia y eficiencia. Por otra parte, la teoŕıa clásica sugiere que
se debe presentar un corto circuito al segundo armónico y un circuito abierto para
el tercer armónico en el caso del amplificador clase F. Sin embargo en la práctica se
demuestra que es dif́ıcil alcanzar dichas condiciones. Por otro lado, también en la
práctica, las redes de salida son adaptadas a la frecuencia fundamental y las ĺıneas de
transmisión son sintonizadas para el segundo y tercer armónico según sea el caso del
diseño del amplificador clase F y clase F inverso. Por ultimo y contrariamente a lo
reportado en la literatura, se demostró que el amplificador clase F en tecnoloǵıa GaN
es el mejor candidato para obtener máxima potencia y eficiencia, en comparación con
el amplificador clase F inverso.

Palabras clave: Amplificador clase F, modelado no lineal, tecnoloǵıa AlGaN/GaN,
ganancia, alta eficiencia, potencia a la salida, śıntesis de redes, amplificador clase F
inverso.
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ABSTRACT of the thesis presented by Alberto Garćıa Osorio, as a partial
requirement to obtain the MASTER SCIENCE degree in ELECTRONIC AND TELE-
COMMUNICATIONS. Ensenada, Baja California. October 2006.

Experimental and Theoretical Study about the Functionality
of High Efficiency Amplifier Class F in the Band of 0.8-4GHz

Using GaN Transistors

Abstract approved by:

Dr. J. Apolinar Reynoso Hernández

Thesis director

The compromise between the output power and the efficiency in the PA of base
stations is crucial in modern communications systems; because these systems require
more power at the output without increasing the energy consumption. In that sense,
the high efficiency class F PA designed with wideband gap devices as AlGaN/GaN
HEMT biased of higher voltajes can be used to achieve higher output power level and
simultaneously high efficiency. In this dissertation a theoretical and experimental study
at 2 GHz of high efficiency class F PA and inverse class F PA is presented. This study is
divided in two parts: a) the first part is devoted to the transistor nonlinear modeling, b)
the second part is devoted to the synthesis of the input and output matching networks
of the Class F PA. Regarding to the output matching network, the classical theory
for class F PA suggests that a short circuit must be presented at even harmonics and
an open circuit must be presented at the odd harmonics; while for the inverse class F
PA, the condition of open and short circuit is contrary to the class F PA. However,
these conditions are very hard to achieve in a real circuit. Nevertheless, the output
matching network designed in this work shows that the output power and the efficiency
are achieved simultaneously for both class F PA. In addition, the output matching
network is designed such that the optimum impedance is presented at the fundamental
frequency and with the tuning of the physical dimensions of the transmission lines the
condition for the second and third harmonics is reached. Finally and contrary to the
literature reported, this study demonstrates that the class F PA based on GaN exhibit
better performances (maximum output power and efficiency) than the inverse class F
PA.

Keywords: Class F, nonlinear model, AlGaN/GaN technology, high efficiency, syn-
thesis of the matching network, class F inverse.
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IV Modelado a gran señal de transistores AlGaN/GaN HEMT 46

IV.1 Modelo de TOM3 . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 48
IV.2 Modelo de Chalmers (Angelov) . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 50
IV.3 Modelo COBRA . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 53
IV.4 Verificación del modelo no lineal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 55

IV.4.1 Validación del modelo TOM3 del transistor GaN de 300µm en
oblea . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 56

IV.4.2 Validación del modelo Chalmers (Angelov) del transistor GaN de
300µm en oblea . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 58

IV.4.3 Validación del modelo COBRA del transistor GaN de 300µm en
oblea . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 60

IV.4.4 Validación del modelo TOM3 del transistor RT233PD encapsulado 62
IV.4.5 Validación del modelo Angelov (Chalmers) del transistor RT233PD

encapsulado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 64
IV.4.6 Validación del modelo COBRA del transistor RT233PD encapsu-

lado . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 66
IV.5 Conclusiones . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 69

V Diseño y simulación del AP de alta eficiencia a 2GHz 70
V.1 Estructura del AP . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 70
V.2 Red de adaptación a la entrada . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 71
V.3 Red de adaptación a la salida . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73

V.3.1 Red de adaptación a la salida con elementos concentrados para
AP clase F . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 73

V.3.2 Red de adaptación a la salida con elementos concentrados para
AP clase F inverso . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

V.3.3 Red de adaptación a la salida con elementos distribuidos (micro-
cinta) para AP clase F . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 80

V.3.4 Red de adaptación a la salida con elementos distribuidos (micro-
cinta) para AP clase F inverso . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 83

viii



Tabla de Contenido (Continuación)

Caṕıtulo Página
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10 Elementos del circuito equivalente en estructuras HEMT . . . 30
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33 Medición en parámetros-S del transistor GaN de 300µm en
oblea, con un rango de frecuencia= 500MHz a 50 GHz y punto
de polarización Vgs =-2.3 V y Vds =10 V para el modelo COBRA 61
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señal . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . . 77

46 Red de adaptación a la salida para AP clase F inverso . . . . . 78
47 Red de adaptación a la salida para AP clase F inverso inverso

con punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=10V a 2GHz . . . . 79
48 Análisis del AP clase F inverso con elementos concentrados:
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53 Técnica de los generadores a la salida del dispositivo . . . . . . 86
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a) PAE b) Impedancia óptima a la entrada parte real e ima-
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VII Valores optimizados de los elementos extŕınsecos . . . . . . . 39
VIII Valores de las capacitancias extŕınsecas del transistor en
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Caṕıtulo I

Introducción

Las comunicaciones inalámbricas han evolucionado enormemente y ahora se encuen-

tran en un mundo de múltiples estándares y servicios con frecuencias de operación

desde 900MHz, 1.8GHz y 1.9GHz para servicios GSM (Global System for Mobile Co-

mmunications), la banda de 1.5GHz para servicios GPS (Global Positioning System) y

las bandas de 2.4GHz, 5.2GHz y 5.7GHz para servicios WLAN (Wireless Local Area

Network). Esta variedad de frecuencias ocasiona que los equipos de transmisión y re-

cepción trabajen con diferentes tecnoloǵıas y componentes. El rápido crecimiento de

las comunicaciones inalámbricas exige que los equipos de comunicación sean de bajo

costo, alta eficiencia y alta potencia de salida, por lo que estos equipos deben cumplir

un compromiso importante en potencia y eficiencia.

En los equipos de comunicación, el elemento que determina la eficiencia y potencia

de salida es el amplificador de potencia (AP) de RF. Hoy en d́ıa se necesitan mejores

sistemas de comunicación inalámbrica y estaciones base, por lo cual necesitamos AP

con menor consumo de enerǵıa, altos voltajes de operación y mayor potencia de salida.

El AP clase F es un buen candidato ya que cumple las caracteŕısticas anteriores y es el

tema central de esta tesis.

I.1 Antecedentes

El amplificador de potencia clase F se ha hecho muy popular durante los recientes

años, debido a su alta eficiencia y a su alta capacidad de potencia a la salida. La

ventaja de tener una forma de onda cuadrada en el voltaje se describe por Tyler (1958),
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quien presenta por primera vez el diseño general de un amplificador de potencia multi-

resonador clase F. El primer análisis de un AP clase F hecho a partir de un AP clase B

en la banda de UHF fue publicado por Snider (1967), quien hace un análisis de carga

óptima a la salida del AP y de la saturación de la señal de RF a la entrada, demostrando

que se mejora la eficiencia y la potencia de salida en comparación con la teoŕıa clásica.

Raab (1997) describe que para los AP clase F se emplean resonadores armónicos

para originar formas de onda en el drenador o colector (según sea el caso) para mejorar

la eficiencia. Generalmente, la red de carga debe presentar en el drenador un corto

circuito para armónicos pares y circuito abierto para armónicos impares.

Figura 1: Red de adaptación de AP t́ıpico clase F

El filtro de salida presentado en la figura 1 no es un filtro común, ya que debe tener

caracteŕısticas especiales para los diferentes armónicos. El análisis del AP clase F se
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realiza a partir de los coeficientes de la serie de Fourier hasta el quinto armónico con el

fin de tener una máxima eficiencia. La eficiencia alcanza un valor teórico máximo de

100% en comparación de 50% que se puede alcanzar en un AP clase A, lo cual depende

de la cantidad de armónicos que sean tomados para el análisis.

En el trabajo de Colantonio et al. (1999), la operación de AP clase F se investiga y

profundiza, teniendo importancia fundamental el mecanismo que genera armónicos, las

limitaciones impuestas por la entrada del dispositivo y las no linealidades de la salida

sobre el comportamiento ideal del clase F. Las expresiones matemáticas se extraen a

partir de estas consideraciones para el diseño de AP, junto con la carga óptima para

la fundamental y tercer armónico del dispositivo activo. Las expresiones encontradas

fueron evaluadas y demostradas por Colantonio para tener una mayor potencia a la

salida, mejor eficiencia, y aśı tener un buen diseño de AP clase F, determinando también

la carga óptima para la fundamental y tercer armónico del dispositivo activo.

En el trabajo de Woo et al. (2006) se efectúa una comparación anaĺıtica y experi-

mental de un amplificador clase F y clase F inverso. El AP clase F inverso presenta

un circuito abierto a los armónicos de orden par y un corto circuito a los armónicos

impares. Las fórmulas anaĺıticas para estimar la eficiencia, la potencia de salida, la

potencia de DC disipada y la impedancia de carga a la fundamental para ambos ampli-

ficadores se obtienen de las formas de onda de corriente y voltaje en el drenador. En los

resultados obtenidos bajo las mismas condiciones de operación, el AP clase F inverso

presenta una PAE superior a la del AP clase F. En la comparación experimental ambos

AP están diseñados e implementados a 1GHz, el AP clase F inverso se caracteriza por

una PAE de 74% a 22.7 dBm de potencia de salida, y el AP clase F se caracteriza por

una PAE del 64%.

Un gran número de tecnoloǵıas en semiconductor están siendo aplicadas a amplifi-

cadores de potencia de RF incluyendo tecnoloǵıas como el FET LDMOS de silicio, SiGe
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HBT, InGaP HBT, GaAs MESFET, AlGaAs pHEMT, SiC MESFET y AlGaN/GaN

HEMT. El principal tema en esta tesis es el estudio del AP clase F utilizando tran-

sistores FET de tecnoloǵıa AlGaN/GaN. Esta nueva tecnoloǵıa es un buen candidato

para el desarrollo de AP de los que se busca obtener un bajo consumo de potencia en

DC, una máxima potencia de salida y trabajar a temperaturas extremas a frecuencias

de microondas.

I.2 Tecnoloǵıa AlGaN/GaN HEMTs

Los transistores AlGaN/GaN de alta movilidad electrónica (HEMTs) son semiconduc-

tores con una amplia banda prohibida, ofreciendo la posibilidad de manejar altas poten-

cias de operación con respecto a cualquier otro dispositivo semiconductor de la familia

III-V de la tabla periódica. Los recientes avances en tecnoloǵıa GaN permiten trabajar a

frecuencias de microondas y también en ondas milimétricas. El uso de semiconductores

con una amplia banda prohibida permite operar al transistor a altos campos eléctricos.

Estas caracteŕısticas hacen que los dispositivos AlGaN/GaN resulten ideales para am-

plificadores de potencia de estaciones base de 2.5G y 3G. El transistor basado en esta

tecnoloǵıa AlGaN/GaN tiene grandes ventajas competitivas respecto a LDMOS de sili-

cio y lo coloca como el mejor candidato para ser utilizado en amplificadores de potencia

en aplicaciones de comunicaciones móviles y tiene una especial atención en estaciones

base. Si esto ocurre, aumentarán considerablemente los sistemas con dispositivos GaN,

en especial atención en aplicaciones WiMAX (interoperabilidad Mundial para Acceso

por Microondas). Las ventajas que ofrece en potencia de salida, altos voltajes de po-

larización y altos voltajes de ruptura son desaf́ıos para el diseño de amplificadores de

potencia, para lo cual el factor principal es encontrar expresiones matemáticas que

simulen las caracteŕısticas eléctricas del dispositivo activo.
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I.3 Modelado en tecnoloǵıa AlGaN/GaN HEMTs

En el diseño y simulación de amplificadores de potencia en tecnoloǵıa AlGaN/GaN

HEMTs es crucial el modelado no lineal. Además, el análisis en gran señal por medio

del balance armónico, permite predecir el nivel máximo de potencia a la salida, la

eficiencia de potencia agregada (PAE) y otros fenómenos no lineales sobre el rango

de frecuencia de funcionamiento. Los modelos que existen en los simuladores están

basados en tencnoloǵıa GaAs, sin embargo existe la posibilidad de que alguno de estos

modelos se adapte a las necesidades requeridas por esta nueva tecnoloǵıa. Para modelar

este dispositivo se necesita extraer sus elementos parásitos y posteriormente representar

todo el dispositivo en un circuito equivalente no lineal.

I.4 Objetivos del proyecto de tesis

El objetivo de este proyecto de tesis es efectuar un estudio teórico y experimental de

los amplificadores de alta eficiencia clase F en la banda de frecuencia de 0.8-4 GHz. El

amplificador clase F está formado de un transistor funcionando como fuente de corriente

y una red de carga (resonador). El resonador debe presentar impedancia “cero” a los

armónicos pares y alta impedancia (circuito abierto) a los armónicos impares. Para

alcanzar el objetivo principal de la tesis se propone las siguiente metodoloǵıa:

• Implementar los modelos no lineales que se han estudiado o que se han desa-

rrollado en el CICESE para aplicaciones de amplificadores de potencia de alta

eficiencia Clase F.

• Estudiar los métodos de śıntesis de las redes de salida (circuitos resonantes) que

cumplan con las caracteŕısticas requeridas para asegurar el buen funcionamiento

de los amplificadores clase F.
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Una vez demostrado lo anterior se diseñará y construirá un amplificador clase F en

la banda de frecuencia de 0.8-4GHz con el máximo de eficiencia utilizando, la mejor red

de salida y el mejor modelo no lineal del FET.

I.5 Metas

• Desarrollar modelos no lineales para aplicaciones de amplificadores de potencia

de alta eficiencia Clase F.

• Evaluación, pruebas del modelo y diseño de amplificadores Clase F aplicado a

transistores de tecnoloǵıa AlGaN/GaN HEMT.

• Evaluación del modelo a gran señal del transistor con tecnoloǵıa AlGaN/GaN

HEMT.

• Estudio de técnicas para disminuir la distorsión de armónicos en los amplificadores

Clase F.

• Construcción y caracterización del amplificador de alta eficiencia clase F con

transistor AlGaN/GaN HEMT.

I.6 Organización de la tesis

• El caṕıtulo I es la introducción de la tesis, donde se describe la investigación y

define el objetivo de la tesis.

• El caṕıtulo II presenta los fundamentos y análisis del amplificador de potencia

clase F, y consideraciones de diseño.

• El caṕıtulo III muestra el procedimiento de extracción de parámetros en pequeña

señal, parámetros extŕınsecos e intŕınsecos para dispositivos AlGaN/GaN HEMT.
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• El caṕıtulo IV presenta el modelo que incorpora expresiones emṕıricas para la

corriente (caracteŕısticas I-V), y el modelado en pequeña y gran señal.

• El caṕıtulo V muestra el procedimiento de diseño del AP clase F y F inverso, esto

es, el desarrollo y evaluación de las redes de adaptación de entrada y salida para

un óptimo desempeño en PAE, potencia a la salida y estabilidad en el diseño.

• El caṕıtulo VI presenta los resultados de simulaciones y mediciones del amplifi-

cador clase F y clase F inverso construido sobre substrato FR4. Se demuestra

el beneficio de utilizar el modelado para el diseño de AP para estimar la poten-

cia, ganancia y eficiencia en comparación con mediciones reales hechas para AP

construidos en microcinta.

• El caṕıtulo VII presenta el resumen y aportaciones de esta tesis y se proponen

trabajos futuros.

• El caṕıtulo VIII se presentan las conclusiones alcanzadas en la investigación de

este trabajo de tesis.
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Caṕıtulo II

Amplificador de alta eficiencia
Clase F

Existen diferentes topoloǵıas para alcanzar alta eficiencia en los AP clase F. Aunque

la topoloǵıa pueda parecer distinta una de la otra, todas usan como red de salida un

filtro como circuito resonante. Este filtro controla el contenido armónico del voltaje

de drenador y/o la corriente, teniendo como resultado formas de onda apropiados de

voltaje y corriente en las terminales del transistor que permiten reducir la potencia

disipada sobre el dispositivo activo.

II.1 Análisis del amplificador clase F

En la teoŕıa desarrollada por Raab (1997), la red de salida es equivalente a un filtro de

elementos concentrados o ĺınea de transmisión ideal (lineal y sin perdidas), permitiendo

que sólo la potencia a la frecuencia fundamental sea transferida a la carga. El dispositivo

activo (MESFET, HEMT, etc) se comporta como una fuente de corriente ideal. La red

de carga del AP clase F debe presentar impedancia cero e infinito a los armónicos pares

e impares respectivamente, teniendo como resultado en el drenador un voltaje de onda

cuadrada y una señal de media onda senoidal en la corriente y aśı obtener una máxima

eficiencia.

Para incrementar la eficiencia y la capacidad de potencia a la salida en el AP clase

F, es conveniente utilizar armónicos impares para generar una forma de onda cuadrada

de voltaje y armónicos pares para generar una media onda senoidal de corriente en la

terminal de drenador. El voltaje y la corriente en el drenador se expresan como:



9

vD(θ) = VDD + V0m · senθ + V3m · sen3θ + V5m · sen5θ + · · · (1)

iD(θ) = IDC − I0m · senθ − I2m · cos2θ − I4m · cos4θ + · · · (2)

donde θ = ω · t y ω es la frecuencia fundamental. Por otra parte, en el caso del

amplificador clase F inverso, la forma de onda de voltaje de drenador se genera con

armónicos pares y la forma de onda cuadrada de corriente contiene armónicos impares.

La expansión en series de Fourier permite calcular de forma anaĺıtica la corriente y el

voltaje en el drenador y aśı poder obtener una máxima planaridad en la onda presentada

en el drenador. Para lograr lo anterior, los coeficientes V0m, V3m, V5m, I0m, I2m y I4m se

determinan derivando la forma de onda y haciendo que sea cero para un máximo y/o

un mı́nimo para el voltaje o corriente según sea el caso. La forma de onda del voltaje

de la ecuación (1), graficada en la figura 2, alcanza un valor máximo y un valor mı́nimo

en θ = π/2 y 3π/2, respectivamente, por lo tanto cos(π/2) = cos(3π/2) = 0 son los

puntos donde las derivadas de orden impar son igual a cero y los valores encontrados

se muestran en la tabla I. Donde δV relaciona la máxima excursión de voltaje (vDmax)

en la terminal del drenador respecto a VDD.

Tabla I: Componentes armónicos de voltaje donde δV y γV relacionan la com-
ponente de DC con la componente de frecuencia fundamental

n δV γV = Vom/vDD V3m/vDD V5m/vDD

1 2 1 —– —–
3 2 9/8=1.125 1/8=0.125 —–
5 2 75/64=1.172 25/64=0.391 15/64=0.391
∞ 2 4/π=1.273 4/3π=0.424 4/5π=0.255

n= número de armónicos impares presentes

Analogamente para obtener la maxima planaridad con un mı́nimo de voltaje, las

derivadas de orden par deben de ser iguales a cero en el punto θ =3π/2.
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Figura 2: a) Voltaje (armónicos impares) b)Corriente (armónicos pares)
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La presencia de armónicos pares acentúan los picos a θ = 3π/2 y plano en la parte

inferior θ = π/2, por lo que las derivadas de orden impar son nuevamente cero a un

mı́nimo de voltaje, figura 2, por lo tanto la máxima planaridad requerida para derivadas

pares debe ser a θ = π/2; los coeficientes para la corriente se muestran en la tabla II.

Donde δI relaciona la máxima excursión de corriente (iDmax) en la terminal del drenador

respecto a Idc.

Tabla II: Componentes armónicos de corriente donde δI y γI relacionan la
componente de DC con la componente de frecuencia fundamental

m δI γI = Iom/Idc I2m/Idc I4m/Idc

1 2 1 —– —–
2 8/3=2.667 4/3=1.333 1/3=0.333 —–
4 128/45=2.844 64/45=1.422 16/45=0.356 1/45=0.022
∞ π=3.142 π/2=1.571 2/3=0.667 2/15=0.133

m= número de armónicos pares presentes

II.1.1 Potencia de salida y eficiencia

Los párametros de forma de onda γV , γI , δV y δI relacionan la componente de DC con

la componente de la frecuencia fundamental pico de la forma de onda. Para el caso del

voltaje, ésta se define como:

Vom = γV · VDD (3)

y

vDmax = δV · VDD (4)

similarmente para la corriente de drenador:

Iom = γI · IDC (5)

y

iDmax = δI · IDC (6)
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Considerando que la red de carga presentada al drenador con impedancia Z(f) = R

es puramente real a la frecuencia fundamental, el voltaje V0m se expresa como:

Vom = I0m ·R (7)

y la potencia de salida por:

P0 =
V 2

0m

2 ·R =
γ2

v · V 2
DD

2 ·R (8)

Donde γv es el voltaje de la señal. La corriente DC se obtiene en función de I0m

como:

Idc =
I0m

γI

=
V0m

R · γI

=
γv · VDD

R · γI

(9)

De la ecuación anterior se define la potencia como:

Pmax = VDD · Idc =
γv · V 2

DD

γi ·R (10)

Donde γi es la corriente de la señal, la potencia de DC y la eficiencia esta dada por:

Pi = VDD · IDC =
γV · V 2

DD

γi ·R (11)

η =
Po

Pi

=
γV · γI

2
(12)

La capacidad de potencia a la salida (potencia de salida con vDmax =1V e

iDmax =1A) se obtiene de las ecuaciónes (4), (6) y (8) y se expresa como:

Pmax =
Po

vDmax · iDmax

=
γV · γI

2 · δV · δI =
η

δV · δI (13)
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II.1.2 Forma de onda de corriente

En la propuesta de Colantonio et al. (1999), se pone especial atención en la generación

de armónicos y en las limitaciones impuestas por las no linealidades del dispositivo a la

salida sobre el comportamiento de un AP clase F ideal. La generación de componentes

armónicos se atribuye principalmente a los fenómenos de planaridad en la señal, a la

oclusión del canal de conducción, al voltaje de ruptura, y finalmente al comportamiento

óhmico del dispositivo en su región del triodo, dichas limitaciones afectan tanto la

corriente como el voltaje de drenador.

Figura 3: Modelo ideal del dispositivo no lineal

En la figura 3, las caracteŕısticas del dispositivo activo se representan como ideales,

el voltaje de rodilla Vk marca la transición entre la saturación y la región del triodo en el

dispositivo para un voltaje de polarización V gs. La impedancia de salida del dispositivo

activo por lo general se considera como lineal y es representada por la resistencia Rds

y la capacitancia Cds. El dispositivo intŕınseco a la salida es por lo tanto representado
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por una fuente de corriente controlada por voltaje por lo que puede ser considerado

como una fuente dependiente.

Figura 4: Forma de onda en la corriente de drenador

Sabiendo que la forma de onda de corriente de drenador Id(t), que es resultado de

la oclusión del canal activo, puede ser aproximada a una media onda como se observa

en la figura 4, que puede ser expresada como:

Id(t) =





IMax

1− cos
(α

2

) ·
[
cos(ωot)− cos

(α
2

)]
si |ωo · t| < α

2

0 cualquier otro valor

(14)

Donde:

α = 2 · cos−1

(
Id,DC

Id,DC − IMax

)
(15)
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IMax es la corriente máxima, α es el ángulo de conducción, que indica la proporción

de conducción del ciclo de RF. Tal forma de onda depende del voltaje de alimentación

en DC y del nivel de la señal de entrada al dispositivo. La ecuación (15) relaciona la

corriente de polarización y la corriente máxima, por lo tanto, la figura 5 muestra los

componentes relevantes para el análisis en DC (Id,0), la frecuencia fundamental (Id,f0)

y el tercer armónico (Id,3f0).

Figura 5: Componentes armónicos para la corriente de drenador para las
componentes de DC, f0, y 3f0 como una función del ángulo de conducción

La corriente de drenador para las componentes DC, f0, y 3f0 se puede expresar de

la siguiente manera:

Id,0 =
IMax

2 · π ·
2 · sen

(α
2

)
− α · cos

(α
2

)

1− cos
(α

2

) (16)
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Id,fo =
IMax

2 · π ·
α− sen(α)

1− cos
(α

2

) (17)

Id,3fo =
IMax

12 · π ·
2 · sen(α) [1− cos(α)]

1− cos
(α

2

) (18)

II.1.3 Impedancia de salida óptima a la frecuencia fundamen-
tal y tercer armónico

La forma de onda de voltaje de drenador se expresa como la suma de las componentes

de DC, fundamental, y tercer armónico mostrado en la ecuación (1), que también se

puede expresar de la siguiente forma:

Vds(t) = Vds,DC − Vds,fo · cos(ωot)− Vds,3fo · cos(3ωot)

= Vds,DC − Vds,fo ·
[
cos(ωot) +

Vds,3fo

Vds,fo

· cos(3ωot)

]

= Vds,DC − Vds,fo ·
[
cos(ωot) +

1

ε3

· cos(3ωot)

]
(19)

Donde:

ε3 ≡ Vds,fo

Vds,3f0

=
RL,fo

RL,3fo

· Id,fo

Id,3fo

(20)
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Se define como la razón entre la componentes de voltaje a la fundamental y ter-

cer armónico. El valor ε3 depende del valor de la impedancia y de los componentes

armónicos de la corriente. El voltaje en el drenador está acotado por el voltaje de

rodilla, el voltaje de compuerta y el voltaje de rupura. Tales valores mı́nimos pueden

ser determinados de la ecuación (19), tal que los ángulos en donde existe el mı́nimo son

funciones de ε3:

ωo · tx =





0 , ε3 < −9

±sen
(√

9 + ε3

12

)
, ε3 > −9

(21)

El coeficiente de ganancia γ(ε3) puede ser definido como la razón entre la compo-

nente de frecuencia fundamental y el valor mı́nimo (quitando la componente de DC), y

se escribe como:

γ(ε3) ≡
∣∣∣∣

Vds,fo

Vds(ts)− Vds,DC

∣∣∣∣

=
1

cos(ω0 · tx) +

(
1

ε3

)
· cos(3ωo · tx)

(22)

Donde:

Vds,norm = −γ(ε3) ·
[
cos(ωo · t) +

1

ε3

· cos(3ωo · t)
]

(23)

El comportamiento del coeficiente de ganancia con ε3 es presentado la figura 6:



18

Figura 6: Coeficiente de ganancia γ(ε3) como la razón entre la componente
de voltaje fundamental y de tercer armónico ε3

Si consideramos como ĺımite el voltaje de rodilla Vk, entonces el coeficiente de ga-

nancia se ve incrementado en amplitud a la frecuencia fundamental gracias al uso de la

componente de tercer armónico con fase apropiada para lograr una máxima excursión

de señal en la terminal del drenador. En otras palabras, existe mayor voltaje en la

componente fundamental, y por lo tanto una potencia de salida mayor. Además, la

disipación de potencia de DC permanece constante, conduciendo a un incremento en la

eficiencia de drenador.

Para un punto de polarización, en el caso del amplificador clase F, la carga óptima

a la salida del dispositivo se calcula por la ecuación (24).
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RTL(α) =
Vds,fo,max

Id,fo(α)

= (Vds,DC − Vk) ·

IMax

2 · π ·
α− sen(α)

1− cos
(α

2

)


−1

= 2 · π ·
[
Vds,DC − Vk

IMax

]
·



1− cos
(α

2

)

α− sen(α)


 (24)

Por lo tanto la resistencia de carga óptima puede ser expresada como:

RL,fo(α) |F = γ (ε3) ·RTL(α) (25)

Es claro que el coeficiente de ganancia juega un papel fundamental, existiendo un

aumento notable en la componente de voltaje a la frecuencia fundamental en la ter-

minal de drenador que es calculado cuando ε3 es seleccionado en un rango de ε3(-7.5,

-4.5), donde el valor máximo para el coeficiente de ganacia, se encuentra en el punto

γ (ε3) =1.559 obteniendo aśı ε3=-5.8. El valor de ε3 determina la impedancia óptima

al tercer armónico como:

ε3 ≡
Vds,fo|F
Vds,3fo

=
RL,fo |F
RL,3fo

· Id,fo

Id,3fo

RL,3fo =
RL,fo |F
ε3

· Id,fo

Id,3fo

(26)
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II.1.4 Potencia disipada, potencia de salida y eficiencia en un
amplificador clase F

La potencia de salida, el consumo de potencia de corriente continua, y la eficiencia de

drenador se calculan a partir de las ecuaciones (23) y (24) para obtener:

PDC,F =
IMax · Vds,DC

2 · π ·
2 · sen

(α
2

)
− α · cos

(α
2

)

1− cos
(α

2

)

=
Id,fo · Vds,DC

π
(27)

PRF,F = γ(ε3) · IMax · (Vds,DC − Vk)

4 · π (28)

ηn,F =
γ(ε3)

2
·
(

1− Vk

Vds,DC

)
·

 α− sen(α)

2 · sen
(α

2

)
− α · cos

(α
2

)

 (29)

El consumo de potencia de corriente continua no es afectada por el tercer armónico,

pero, al mı́smo tiempo, la potencia de salida y la eficiencia de drenador son amplificadas

por el coeficiente de ganancia. El empleo de una carga resistiva a la tercera armónica,

obliga a una disipación de potencia que es estimada usando:

Pdis,3fo =
Vds,3fo · Id,3fo

2

=
γ2(ε3)

ε3

· IMax(Vds,DC − Vk) · sen(α) · [1− cos(α)]

12π
[
1− cos

(α
2

)] (30)
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II.2 El amplificador clase F inverso

El diseño del amplificador clase F inverso descrito por Woo et al. (2006), se basa to-

mando la corriente en el dominio del tiempo y las formas de onda de voltaje de manera

ideal, como se muestra en la figura 7. El amplificador clase F inverso se caracteriza por

presentar una señal de onda cuadrada de corriente de drenador y una señal de media

onda senoidal para el voltaje de drenador. Estas formas de onda ideales del amplificador

clase F inverso son analizadas usando la expansión de las series de Fourier.

Figura 7: Formas de onda de corriente y voltaje respecto a la ĺınea de carga
del transistor para el amplificador clase F inverso

La forma de onda de la corriente y voltaje en el drenador de un amplificador clase

F inverso son calculados como:
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iD =
id,pico

2
·
(

1 +
4

π

∑
n=1,3,5,···

4

π
· sen(nωot)

)
(31)

vD = Vk + (vmax − vk) ·
(

1

π
− 1

2
· sen(ωot) +

1

2

∑
n=2,4,6,···

1

n2 − 1
· cos(nωot)

)
(32)

donde:

vmax = π · Vdc − (π − 1) ·Ron · id,pico (33)

y

Ron =
vk

id,pico

(34)

La corriente y voltaje en la terminal de drenador se calculan a partir de la compo-

nente de cada armónico. La polarización en dc y los componentes de RF fundamentales

(31) y (32) son definidos en función de la corriente máxima, voltaje de dc, y Ron como:

Idc =
id,pico

2
(35)

Ifo =
2 · id,pico

π
· sen(ωot) (36)

Vfo = −π · (Vdc −Ron · id,pico)

2
· sen(ωot) (37)



23

La potencia de dc y la potencia a la frecuencia fundamental de RF, son presentadas

utilizando las variables mostradas en la figua(7) de la siguiente manera:

Pdc = Idc · Vdc =
id,pico

2
· Vdc (38)

Pfo =
id,pico

2
· (Vdc −Ron · id,pico) (39)

RL,fo = −Vfo

Ifo

=
π2 · (Vdc −Ron · id,pico)

4 · id,pico

(40)

η = 100 · (Vdc −Ron · id,pico)

Vdc

% (41)
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Caṕıtulo III

Modelado en pequeña señal de
transistores AlGaN/GaN HEMT

Los transistores de alta movilidad electrónica (HEMT) en tecnoloǵıa AlGaN/GaN

HEMTs ha atráıdo una enorme atención en aplicaciones de amplificadores de RF de

potencia. El éxito de un buen diseño de amplificadores de potencia reside en un buen

modelo del transistor.

La extracción de los elementos que representan el circuito equivalente en pequeña

señal del transistor en distintos puntos de polarización es muy útil en el desarrollo de

modelos no lineales. Además, el circuito equivalente puede ser usado en la construcción

de un modelo no lineal y poder validarlo con mediciones en gran señal. El modelo

del tipo circuito eléctrico equivalente en pequeña señal del transistor es caracterizado

mediante parámetros-S, esto permite la extrapolación a frecuencias más allá de la

capacidad de las mediciones disponibles.

III.1 ¿Por qué AlGaN/GaN HEMT?

Los dispositivos AlGaN/GaN HEMTs fueron presentados a principios de los años 90’s

debido a las propiedades únicas y superiores del GaN (alta banda prohibida, alta movili-

dad electrónica y alta velocidad de saturación) y la posibilidad de diseñar amplificadores

de potencia operados a frecuencias de GHz. El primer AlGaN/GaN HEMTs presentado

por Chumbes et al. (1999), fue hecho sobre substrato de zafiro. Aunque la conductivi-

dad térmica en el zafiro es bastante baja, los substratos de SiC con alta conductividad

térmica son considerados de los más populares, sin embargo el zafiro todav́ıa se usa
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extensivamente porque es menos caro comparado al SiC. Desde 1999, existe un creci-

miento de estructuras de AlGaN/GaN HEMTs sobre substrato de silicio, lo cual es de

interés, no sólo por el costo del substrato, también porque la conductividad térmica

del silicio es tres veces más alto que el de zafiro. La tabla III muestra algunas de las

propiedades eléctricas más importantes del GaN y sus competidores.

Tabla III: Propiedades de materiales de semiconductores

Atributos Si GaAs SiC GaN

Ancho de banda prohibida (eV) 1.11 1.43 3.2 3.4
Campo de Ruptura (V/cm) 6.0x105 6.5x105 3.5x106 3.5x106

Velocidad de Saturación (cm/s) 1.0x107 2.0x107 2.0x107 2.5x107

Movilidad Electrónica (cm2/V-s) 1350 6000 800 1600∗

Conductividad Térmica (W/cmk) 1.5 0.46 3.5 1.7
Heteroestructuras SiGe AlGaAs/GaAs Ninguna AlGaN/GaN

InGaP/GaAs InGaN/GaN
AlGaAs/InGaAs

∗ Movilidad electrónica t́ıpica para heteroestructuras AlGaN/GaN

El GaN es un buen candidato para aplicaciones de potencia en RF pues las pro-

piedades eléctricas del GaN lo hacen un material clave para una amplia gama de usos

potenciales. Campos eléctricos más altos causan voltajes de ruptura más altos, un atri-

buto deseable para aplicaciones de potencia en RF. Esta caracteŕıstica, combinada con

la alta corriente que maneja el AlGaN/GaN HEMTs, conduce a aumentos en orden de

magnitud de hasta 9.4 W/mm en la densidad de potencia según lo reportado por Chu

et al. (2004).

La estructura clásica de un HEMT en tecnoloǵıa de nitruro de galio se presenta en la

figura 8. El transistor está fabricado sobre un substrato de silicio sobre el cual se crece

una peĺıcula delgada de GaN de alta resistividad llamada capa colchón. Sobre la capa
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de GaN de alta resistividad se crece una peĺıcula delgada de AlGaN dopada, encima

de la cual se formará la compuerta, la fuente y el drenador. Los contactos óhmicos de

drenador y fuente se formarán por el depósito de los metales Ti/Al/Ni/Au y el contacto

de compuerta, se forma con el depósito de los metales Ni/Au.

Figura 8: Estructura del dispositivo AlGaN/GaN HEMT en substrato de
Silicio

En esta configuración, las impurezas de silicio en el AlGaN donan electrones al

cristal, que entonces tienden a acumularse en las regiones de bajo potencial bajo la

interfase de AlGaN/GaN. Esto forma una “banda” de electrones, que constituye un gas

dimensional de electrones (2DEG), los cuales experimentan una alta movilidad porque

ellos f́ısicamente son separados de los átomos donandores ionizados del silicio que residen

en el AlGaN.
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El 2DEG puede ponerse en contacto con la fuente y drenador y modulado con el

contacto de la compuerta se obtiene una alta movilidad de electrones en el transis-

tor (HEMT). Los dispositivos AlGaN/GaN HEMT sin embargo, tiene algunas carac-

teŕısticas únicas. Ante todo, esto es el único semiconductor con amplia banda prohibida.

Esto significa que los AlGaN/GaN pueden operar altos voltajes de polarización, altos

niveles de potencia y permite obtener altas velocidades de respuesta.

III.2 Modelos en pequeña señal del AlGaN/GaN

HEMT

En este trabajo de tesis se utilizaron transistores en oblea para su caracterización y mo-

delado y transistores comerciales RT233PD de la compañia RFHIC para el diseño del

amplificador. Para el caso del transistor RT233PD, se necesita conocer los elementos

parásitos introducidos por el encapsulado; aśı como también los efectos térmicos que

puedan generarse. Desafortunadamente el modelo eléctrico del encapsulado no está

disponible y el diseñador no cuenta con tales valores y/o configuraciones que puedan

incluirse en el circuito equivalente del transistor encapsulado. Por lo que en recientes

publicaciones, algunos autores como Chumbes et al. (2001), proponen un circuito equi-

valente en pequeña señal que incorpora elementos parásitos que representan el substrato.

Por otra parte, Cabral et al. (2004), propone una nueva topoloǵıa que parte del

modelo que propuso Chumbes; en el que agrega nuevos elementos lineales y no lineales

en la parte extŕınseca e intŕınseca. Jarndal y Kompa (2005) proponen un nuevo método

para extraer los elementos parásitos del dispositivo GaN, basado en dos pasos, que son:

• Utiliza el método de medición TEC en fŕıo para la extracción de los valores in-

iciales de los parámetros extŕınsecos, que colocan la extracción cerca de un mı́nimo

global para el modelo del circuito equivalente.
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• Los valores de los parámetros del modelo son optimizados utilizando los valores

iniciales ya obtenidos.

III.2.1 Circuito equivalente en pequeña señal HEMT

En esta sección se abordará el modelo en pequeña señal para los dos tipos de transistores

GaN estudiados, de los cuales uno de ellos en oblea y otro encapsulado. De estos dos

dispositivos se modela su comportamiento eléctrico a partir de un circuito equivalente,

cuyos elementos se clasifican en extŕınsecos e intŕınsecos. Un factor importante en la

extracción de los elementos es poder incluir el efecto del encapsulado, si es el caso, en

el circuito eléctrico equivalente e implementarlo dentro del modelo.

III.2.2 Circuito equivalente en pequeña señal para GaN en
oblea

El modelo del HEMT que se utilizará para el análisis del AlGaN/GaN en condiciones

normales de polarización se muestra en la figura 9. Los elementos del circuito pueden

ser divididos en dos grupos:

• Elementos extŕınsecos. La sección extŕınseca incluye los elementos: Cpg, Cpd, Rg,

Rd, Rs, Lg, Ld, y Ls.

• Elementos intŕınsecos que incluye los elementos: Cgs, Cgd, Ri, ggs, Cds y gm.

Donde Rg es la resistencia óhmica de la compuerta mientras Rs y Rd son la resisten-

cias ohmicas de fuente y drenador. Lg es la inductancia de la compuerta mientras Ls y

Ld son interpretadas como inductancias de fuente y drenador, Cpg y Cpd representan las

capacitancias parásitas entre compuerta-fuente y drenador-fuente, Gm y Gds represen-

tan la transconductancia y la conductancia respectivamente. Ri es la resistencia de la
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región del semiconductor bajo la compuerta, entre la fuente y el canal. Cds es la capa-

citancia de fuente y drenador. Cgs y Cgd son las capacitancias entre compuerta-fuente

y compuerta-drenador, respectivamente que en general son no lineales.

Figura 9: Circuito equivalente en pequeña señal del HEMT

Las inductancias parásitas Lg, Ld, y Ls, se asocian primordialmente de los contactos

metálicos depositados sobre la superficie del dispositivo. Rd y Rs, son las resistencias

de contacto óhmico del drenador y la fuente. La resistencia Rg es el resultado de la

metalización del contacto Schottky de compuerta como se puede apreciar en la figura

10.

Las capacitancias Cpg y Cpd están relacionadas con el efecto capacitivo que existe

entre las metalizaciones. Por lo general las capacitancias Cgs y Cgd son extráıdas en

un punto de polarización, pues estas capacitancias dependen fuertemente de Vgs y Vds.

Algunos elementos intŕınsecos pueden ser considerados lineales debido a su dependencia

débil con los voltajes internos, estos elementos son Ri, τ , y Cds. Mientras algunos

elementos intŕınsecos pueden ser no lineales si su dependencia en voltajes internos es
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Figura 10: Elementos del circuito equivalente en estructuras HEMT

significativa, otros pueden ser considerados lineales si se presenta una débil dependencia

con Vgs y Vds.

III.3 Modelo de circuito equivalente en pequeña

señal para el transistor RT233PD AlGaN/GaN

HEMT

El transistor RT233PD utilizado en este trabajo de tesis es de la compañia RFHIC. En

este transistor, el encapsulado introduce elementos parásitos al transistor en chip, los

cuales se deben incluir en el circuito equivalente. Utilizando la topoloǵıa presentada

por Cabral et al. (2004); Jarndal y Kompa (2005) el transistor encapsulado es modelado

por el circuito mostrado en la figura 11. Además del habitual modelo de los elementos

extŕınsecos del transistor de efecto de campo (FET), este circuito equivalente incluye

tres redes en serie, que son: 1) una en la compuerta (R11 y C11), 2) una en el drenador

(R21 y C21) y 3) otra conexión en ambos puertos (R31 y C31). Estas redes con bajo

factor Q fueron presentadas por Chumbes et al. (2001) y luego por Manohar et al.
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(2002). Ellos proponen este tipo de configuración para modelar las pérdidas en la

estructura del p-Si/GaN/metal.

Figura 11: Topoloǵıa usada del circuito equivalente para AlGaN/GaN HEMT

III.3.1 Extracción de elementos extŕınsecos

Para la extracción de los elementos extŕınsecos, se utilizó la técnica de medición TEC

en fŕıo para poder estimar los elementos parásitos en el transistor, la cual fue propuesta

por Dambrine et al. (1988) y mejorada por Reynoso et al. (1996). Esta técnica utiliza

mediciones de parámetros-S en polarización directa en la compuerta Vgs > Vbi > 0 y

Vds = 0.

La medición TEC en fŕıo se hace para ambos transistores GaN en oblea y encapsu-

lado, el resultado en parámetros-S se muestra en la figura 12. Es importante mencionar

que la corriente de la compuerta no debe ser alta, pues una corriente elevada puede de-

gradar el dispositivo y/o producir un daño permanente.
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Figura 12: Mediciones TEC en fŕıo para ambos transistores

III.3.2 Determinación de las resistencias e inductancias parásitas
en transistor en oblea de 300µm

Para determinar las resistencias extŕınsecas a continuación se describen dos métodos

de extracción. El motivo por el cual se utilizan estos dos métodos es comprobar la

potencialidad de cada uno de ellos, aśı como también determinar su confiabilidad.

III.4 Método 1 para la determinación de las resis-

tencias e inductancias parásitas del transistor

en oblea

El problema principal en los AlGaN/GaN HEMT es la extracción de las resistencias

parásitas por lo que el primer método estudiado en esta tesis es el propuesto por Chi-

gaeva y Walthes (2000). Este método se basa en el método de Berroth y Bosch (1991)

y Dambrine et al. (1988), tomando en cuenta las siguientes consideraciones.
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Para la determinación de las resistencias parásitas en el caso del GaN en oblea, el

circuito equivalente del transistor se muestra en la figura 13.

Figura 13: Circuito equivalente en polarización directa

Donde Rch es la resistencia del canal, RD y CD representa la impedancia y capaci-

tancia equivalente del diodo Schottky y que se puede escribir como:

Zdy =
RD

(1 + jωRDCD)
con RD =

nkT

qIg
(42)

Donde:

• n es el factor de idealidad.

• q es la carga del electrón (e=1.602 · 10−19 Coulombs).

• k es la constante de Boltzmann (k=1.380658 · 10.23JK−1).

• T es la temperatura (oC).
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• CD es la capacitancia de compuerta (pF).

• Ig es la corriente (A).

Cuando la corriente de compuerta se incrementa, RD disminuye y CD aumenta,

de manera exponencial respecto al voltaje de compuerta Vgs. Esto hace que sea un

factor dominante, en consecuencia hace que RDCDω tienda a cero, por lo que permite

que Zdy ' RD. Cuando Ig es lo suficientemente grande, los efectos capacitivos de la

compuerta desaparecen y el parámetro [Z11] es puramente real, expresado como:

Z11 =
Rch

3
+
nkT

qIg
(43)

Aplicando la transformación de parametros-S a parametros-Z y aplicando el proce-

dicmiento descrito por Reynoso et al. (1996), tenemos las siguientes expresiones:

Z11 = Rs +Rg +
1

3
·Rch +

nkT

qIg
+ jω · (Ls + Lg) (44)

Z12 = Z21 = Rs +
1

2
·Rch + jωLs (45)

Z22 = Rs +Rd +Rch + jω · (Ls + Ld) (46)

La relación entre las resistencias e inductancias extŕınsecas pueden ser deducidas

de los parámetros-Z, ecuaciones (44), (45) y (46), para cualquier Vgs positivo. La

resistencia Rs +Rd es extráıda de la interpolación lineal de la parte real de Z22 contra

1/(Vgs − Vth). Donde esta relación es propuesta por Berroth y Bosch (1991), de la

siguiente forma:
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Re(Z22) = Rs +Rd +Rch con Rch ∝ 1

(Vgs − Vth)
(47)

La figura 14 muestra la intersección de la ĺınea extrapolada por el eje 1/(Vgs − Vth)

es la suma de las resistencias Rs y Rd. Los resulados para este método se presenta en

la tabla IV para el transistor en GaN oblea de 300µm.

Figura 14: Determinación de las resistencias con Vds = 0 para el transistor en
oblea de 300µm

Tabla IV: Tabla de elementos parásitos exráıdos por el método 1

Método Rs Rg Rd Ls [pH] Lg [pH] Ld [pH]

GaN de 300µm 1 2.1597 3.1995 1.9401 1.5073 71.0767 77.7593
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III.5 Método 2 para la determinación de las resis-

tencias e inductancias parásitas del transistor

en oblea

El segundo método utilizado en esta tesis para extraer los elementos parásitos es el pro-

puesto por Reynoso et al. (1996), que propone la medición del TEC en fŕıo modificando

la condicion de polarización Vds=0 por la configuración de drenador flotante. Los re-

sultados de este método y la comparación con el método anterior para el transistor en

oblea de 300µm son los siguientes:

Tabla V: Elementos parásitos exráıdos por el Método 1 y 2 para el transistor
GaN

Método Rs Rg Rd Ls [pH] Lg [pH] Ld [pH]

GaN de 300µm 1 2.1597 3.1995 1.9401 1.5073 71.0767 77.7593
2 2.1597 3.1112 1.9879 1.5073 71.0767 77.7593

III.5.1 Determinación de las resistencias e inductancias parásitas
en transistor encapsulado RT233PD

En transistores de potencia, como es el caso del transistor RT233PD, entre mayor sea

la potencia manejada, mayor será la potencia disipada. Los transistores de potencia

están montados en encapsulados grandes para ofrecer un área grande a partir de la cual

pueda transferirse el calor generado por el dispositivo.

El encapsulado induce efectos parásitos (efectos eléctricos que presenta el encapsu-

lado en la medición), los cuales pueden representarse como en un circuito equivalente.

Dicho circuito equivalente puede ser implementado dentro del modelo del FET como se

muestra en la figura 11.



37

III.6 Método 1 y 2 para la determinación de las

resistencias e inductancias parásitas del tran-

sistor encapsulado

El procedimiento para la obtención de las resistencias e inductancias parásitas del tran-

sistor RT233PD encapsulado será el mismo descrito en la sección III.4 y en la sección

III.5. La única diferencia será el cálculo de los efectos del empaquetado, por lo que

partiremos del circuito equivalente de la figura 15. Para este caso se incluyen las in-

ductancias LgB
y LdB

, que representan el efecto del encapsulado.

Figura 15: Circuito equivalente del transistor GaN RT233PD con efectos del
encapsulado en LgB

y LdB

Para la extracción de las resistencias partiremos de la ecuación (47) y de ah́ı encon-

trar la intersección de la ĺınea extrapolada por el eje 1/(Vgs−Vth), en la figura 16. Una

vez encontradas las resistencias e inductancias por el método 1 y/o 2, las inductancias

adicionales Lg B y Ld B se obtienen a partir de algoritmos de optimización (algoritmos
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Figura 16: Determinación de las resistencias con Vds = 0 para el transistor
encapsulado RT233PD

implementados en el simulador de circuitos de microondas Advanced Design System

ADS). El resultado los métodos 1 y 2 se presenta el la tabla VI.

Tabla VI: Tabla de elementos parásitos exráıdos por ambos métodos

Método Rs Rg Rd Ls [pH] Lg [pH] Ld [pH]

RT233PD 1 0.5602 5.7534 0.9171 144.7253 655.262 1181.4336
2 0.5602 4.9599 1.0476 144.7253 655.262 1181.4336

Se supone que el valor inicial para Lg B y Ld B, de la figura 17, es el doble de

Lg y Ld respectivamente, debido a que Lg B y Ld B representan los cables (bond-wire)

que conectan al semiconductor y al conector. El resultado final de la optimización de

las variables se muestra en la tabla VII. Cabe mencionar que los valores iniciales se

utilizaron los resultados del método 1, sin embargo se llega a los mismos valores finales

si se consideran los resultados del método 2.

El método de optimización empleado es el gradiente y se debe optimizar dentro del
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Figura 17: Circuito equivalente en ADS para la optimización de los
parámetros extŕınsecos del transistor RT233PD encapsulado.

Tabla VII: Valores optimizados de los elementos extŕınsecos

Elemento Valor Unidades

Rg 6.4737 Ω
Rd 0.9636 Ω
Rs 0.5293 Ω
Lg 0.2091 nH
Ld 0.1769 nH
Ls 0.8552 pH

Lg B 1.0784 nH
Ld B 0.7385 nH
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rango de frecuencia en que esté contemplado el diseño del amplificador. La función de

error debe contemplar las mediciones TEC en fŕıo vs simuladas, haciendo que dicha

función de error sea mı́nima.

III.6.1 Extracción de las capacitancias parásitas

Las capacitancias parásitas de entrada y salida, son medidas bloqueando totalmente

el canal, con un Vds = 0 y un voltaje de compuerta tres veces menor que el voltaje

de oclusión (Vgs < Vp). Esta medición hace que la capacitancia intŕınseca del canal

se cancele al igual que la conductancia. El procedimiento matemático se explica en

Rangel Patiño (1994) y Reynoso et al. (1996).

III.6.2 Extracción de las capacitancias parásitas para el tran-
sistor en oblea de 300µm

Las capacitancias de la compuerta y drenador Cpg y Cpd pueden ser extráıdas de las

mediciones de parámetros-S utilizando el circuito equivalente de la figura 18.

Figura 18: Circuito equivalente para la extracción de las capacitancias
parásitas del trsnsistor GaN en oblea de 300µm
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El punto de polarización Vds = 0 y un voltaje de compuerta menor que el voltaje

de oclusión, la capacitancia intŕınseca bajo la compuerta se cancela. Las capacitancias

Cgs y Cgd producidas por la deserción total de portadores en el canal deben ser iguales:

Cgs = Cgd = Cb (48)

Donde:

Cb representa la capacitancia de la zona de deserción bajo la compuerta.

Para frecuencias de unos cuantos GHz, las resistencias e inductancias no tienen

influencia en la parte imaginaria de los parámetros-Y del circuito de la figura 18. Los

cuales se expresan como:

Im[Y11] = jω · (Cpg + 2 · Cb) (49)

Im[Y12] = Im[Y21] = −jωCb (50)

Im[Y22] = jω · (Cb + Cpd) (51)

El valor de las capacitancias Cpg, Cpd y Cb se obtienen de las ecuaciones (49)-(51),

los resultados se muestran en la tabla VIII:

Tabla VIII: Valores de las capacitancias extŕınsecas del transistor en oblea de
300µm

Transistor Cpg Cpd

GaN de 300µm 5.0477 [fF] 48.4945 [fF]
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III.6.3 Extracción de las capacitancias parásitas para el tran-
sistor encapsulado RT233PD

Con polarización de Vds = 0, y para un voltaje de compuerta menor que el voltaje de

oclusión, las capacitancias intŕınsecas bajo la compuerta se cancelan. Por lo tanto el

circuito equivalente para el transistor RT233PD encapsulado se muestra a en la figura

19.

Figura 19: Circuito equivalente para el transistor RT233PD encapsulado con
polarización en inversa

Donde R11, C11, R21, C21, y C31, R31 son elementos que modelan los efectos parásitos

del encapsulado. Para encontrar las capacitancias y resistencias extŕınsecas del circuito

equivalente de la figura 19, es necesario emplear métodos de optimización. Los va-

lores iniciales para C11 y C21, se extraen a partir del método descrito para el GaN de

300µm en oblea y suponiendo que C11 = Cpg y C21 = Cpd. Por lo tanto, sus valores

correspondientes se muestran en la tabla IX.
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Tabla IX: Valores de las capacitancias extŕınsecas del transistor RT233PD

Transistor Cpg Cpd

RT233PD 1.1775 [pF] 1.7880 [pF]

Los parámetros R11, R21, R31 y C31 del modelo son dif́ıciles de determinar

anaĺıticamente e imposibles de determinar directamente en la medición. Por lo tanto,

estos parámetros son determinados por algoritmos de optimización (algoritmos imple-

mentados en el simulador de circuitos de microondas ADS).

Figura 20: Circuito eléctrico equivalente para la optimización de las capaci-
tancias parásitas del transistor encapsulado
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En el esquema de optimización de la figura 20, se describen las redes de circuito

RC que son independientes de la polarización y que tienen un efecto mı́nimo en los

parámetros-Z. Para frecuencias superiores a unos cuantos GHz, las resistencias e in-

ductancias tienen poca influencia en la parte imaginaria de los parámetros-Y . En la

tabla X, se muestran los valores de los elementos parásitos calculados por métodos de

optimización.

Tabla X: Valores de las capacitancias extŕınsecas optimizadas

Elemento Valor Unidades
R11 4.0589 Ω
C11 0.9838 pF
R21 0.2497 Ω
C21 0.7571 pF
R31 1.3834 Ω
C31 0.2206 pF

III.6.4 Extracción de parámetros intŕınsecos

La extracción de los elementos intŕınsecos se efectuó utilizando el método de Berroth

y Bosch (1991), y son determinados después de hacer un proceso de de-embedding

(remover todos los elementos parásitos a partir de una medición en parámetros-S en un

punto de polarización Vgs y Vds). Los elementos intŕınsecos del dispositivo se obtuvieron

en un punto de polarización para un clase F con Vgs = −2.3V y Vds = 10; que también

es aplicable para un clase F inverso.
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III.7 Conlcusiones

Se han presentado dos métodos para la extracción de elementos parásitos, pues es de

vital importancia para el modelado de transistores, en especial para transistores de

tecnoloǵıa GaN, ya que las resistencias parásitas son un elemento dif́ıcil de extraer

en las mediciones. Se ha demostrado también que es posible encontrar el valor de

los elementos parásitos que representan eléctricamente el encapsulado del transistor

RT233PD a partir de métodos de optimización.
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Caṕıtulo IV

Modelado a gran señal de
transistores AlGaN/GaN HEMT

El diseño y simulación de amplificadores de potencia en tecnoloǵıa AlGaN/GaN HEMT

requiere del desarrollo de modelos no lineales que permitan predecir el nivel de potencia

máxima a la salida, la eficiencia de potencia agregada(PAE), el comportamiento de in-

termodulación y otros fenómenos no lineales sobre rangos de la polarización y frecuencia

usando simulación en balance armónico (HB). En este caṕıtulo se presenta un modelo

que incorpora expresiones emṕıricas para el modelo no lineal de la corriente (I-V) en

el transistor AlGaN/GaN HEMT. El modelo utilizado será verificado en pequeña y en

gran señal para ambos casos de transistores.

Figura 21: Circuito equivalente en gran señal para GaN de 300µm en oblea
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Los modelos del tipo circuito equivalente son los más apropiados para la simulación

de circuitos por computadora. Los circuitos equivalentes están por lo general basados

en la f́ısica del dispositivo, la corriente-voltaje (I-V) y las relaciones de voltaje-carga

(V-Q) de los elementos. El circuito equivalente no lineal que se utilizó para modelar

el transistor en oblea se muestra en la figura 21. En el caso del transistor encapsulado

RT233PD se utilizó el circuito equivalente mostrado en la figura 22.

Figura 22: Circuito equivalente en señal para RT233PD encapsulado

El comportamiento de la corriente Ids(Vgs, Vds) se representa por expresiones alge-

braicas semi-emṕıricas. En esta sección se presentarán ejemplos de modelos Ids(Vgs, Vds)

que se basan en medidas I-V del AlGaN/GaN HEMT. Los parámetros de modelo I-V

se obtienen de los datos medidos de Ids(Vgs, Vds) y mejorados con un método de opti-

mización utilizando el simulador ADS. Basado en este proceso, se busca minimizar la

diferencia del valor medio absoluto (función de error) entre la corriente de drenador

simulada y medida.
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La medición I-V de los transistores fue realizada en modo pulsado, lo que propor-

ciona el medio correcto para evitar los fenómenos de dispersión y efectos térmicos en

el transistor. Las mediciones I-V en este trabajo de tesis han sido efectuadas con el

sistema de medición DiVA 265 de Accent Optical Technologies Inc.

IV.1 Modelo de TOM3

El modelo TOM3 propesto por Hallgren y Litzenberg (1999), puede predecir la conduc-

tancia negativa en alta región de potencia disipada que ocurre debido a los efectos

térmicos en el transistor. La corriente Ids del modelo TOM3 se calcula a partir de las

siguientes ecuaciones:

Ids = I0 · (1 + λ · Vds) (52)

donde:

I0 = β · V Q
G · fk (53)

fk =
α · Vds

[1 + (α · Vds)k]
1
k

(54)

VG = Q · Vst · ln[1 + exp(u)] (55)

u =
Vgs − Vt0 + γ · Vds

Q · Vst

(56)

Vst = Vst0 · (1 +Mst0 · Vds) (57)
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donde α, β, λ, Q y k son constantes del modelo, Vth es el voltaje de umbral. Vst0 y

Mst0 son parámetros de subumbral. El modelo de TOM3 se validó utilizando mediciones

I-V tomandas con el sistema de medición DiVA 265.

En la figura 23 y 24, se comparan los datos experimentales Ids-Vds e Ids-Vgs con los

simulados con el modelo TOM3, utilizando las constantes reportadas en la tabla XI y

XII.

(a) Curvas caracteŕısticas I-V del transistor GaN de
300µm en oblea

(b) Curvas a diferentes Vds del transistor GaN
de 300 µm en oblea

Figura 23: Curvas I-V del transistor en oblea de 300µm basado en el modelo
TOM3

Tabla XI: Parámetros extráıdos para el modelo de TOM3 GaN oblea de
300µm

Parámetros α β λ γ Q k Vt0 Vst0 Mst0

del modelo (1/V) (A/V 2) (1/V) (V) (V) (1/V)
Valor 1.0850 0.2652 -0.0120 0.0139 0.8298 1.8585 -2.1066 0.1632 0.0048
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(a) Curvas caracteŕısticas I-V del transistor RT233PD
encapsulado

(b) Curvas a diferentes Vds del transistor
RT233PD encapsulado

Figura 24: Curvas I-V del transistor encapsulado RT233PD basado en el
modelo TOM3

Tabla XII: Parámetros extráıdos para el transistor encapsulado RT233PD
basado en el modelo TOM3

Parámetros α β λ γ Q k Vt0 Vst0 Mst0

del modelo (1/V) (A/V 2) (1/V) (V) (V) (1/V)
Valor 2.002 2.0725 -0.0144 0.0173 0.7471 1.3271 -2.0385 0.2045 0.4822x10−3

IV.2 Modelo de Chalmers (Angelov)

Para predecir el comportamiendo I-V del transistor, el modelo de Angelov et al. (1996,

1999) usa tanh y aproximaciones de polinomio en lugar de una ley cuadrática como en

el caso del modelo de Curtice y el modelo de Materka. El modelo es caracterizado por

el voltaje de compuerta Vpk pico de transconductancia en vez del parámetro de voltaje

de umbral Vth. Ipk es la corriente de drenador para la máxima transconductancia.
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Ids = Ipk · (1 + tanh(ψ)) · tanh(α · Vds) · (1 + λ · Vds) (58)

donde:

P1m = P1 ·
[
1 +

B1

cosh2(B2 · Vds)

]
(59)

Vpkm = Vpks −DVpks +DVpks · tanh(α · Vds) (60)

ψ = P1m · (Vgs − Vpk) + P2 · (Vgs − Vpk)
2 + P3 · (Vgs − Vpk)

3 + · · · (61)

α = αr + αs · [1 + tanh(ψ)] (62)

Donde αr y αs son los parámetros de saturación, Vpkm tiene valores diferentes en

la región lineal y saturación. Los Parámetros P1, B1, B2, P2 y P3 se calculan como

propone Angelov et al. (1992). Los parámetros Vpks y DVpks son voltajes de compuerta

para un máximo de transconductancia en la parte lineal y saturación, respectivamente.

En las tablas XIII y XIV se reportan los parámetros de ajuste del modelo obtenido de

datos experimentales I-V. En la figura 25 y 26 se comparan los datos experimentales

de Ids-Vds, Ids-Vgs con los resultados obtenidos con el modelo.
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(a) Curvas caracteŕısticas I-V del transistor GaN de
300µm en oblea

(b) Curvas a diferentes Vds del transistor GaN
de 300µm en oblea

Figura 25: Curvas I-V del transistor en oblea de 300µm basado en el modelo
Chalmers (Angelov)

Tabla XIII: Parámetros extráıdos para el modelo de Chalmers (Angelov) para
GaN oblea de 300µm.

Parámetros Ipk0 P1 P2 P3 P4 P5 B1 B2 Vpks

del modelo (A) (V)
Valor 0.1983 0.2988 -0.2814 -0.1014 0.0190 0.0319 1.0640 0.8181 -0.3859

Parámetros DVpks αr αs λ
del modelo (V)

Valor 1.3357 0.0441 0.5519 -0.0044

(a) Curvas caracteŕısticas I-V del transistor RT233PD
encapsulado

(b) Curvas a diferentes Vds del transistor
RT233PD encapsulado

Figura 26: Curvas I-V del transistor encapsulado RT233PD basado en el
modelo Chalmers (Angelov)



53

Tabla XIV: Parámetros extráıdos para el transistor encapsulado RT233PD
basado en el modelo Chalmers (Angelov)

Parámetros Ipk0 P1 P2 P3 P4 P5 B1 B2 Vpks

del modelo (A) (V)
Valor 1.7556 0.0531 -0.1784 0.0406 0.0617 0.0196 -0.5528 -0.0642 0.9989

Parámetros DVpks αr αs λ
del modelo (V)

Valor 0.3997 1.6989 -0.0961 -0.009082

IV.3 Modelo COBRA

En el modelo COBRA propuesto por Cojocaru y Brazil (1997), desarrollado para dispo-

sitivos MESFET y pHEMT, es empleado para representar la corriente Ids de la siguiente

forma:

Ids = β · V
λ

1+µ·V 2
ds

+ξ·Veff

eff · tanh[α · Vds · (1 + ζ · Veff )] (63)

donde:

Veff =
Vgs − Vt0 + γ · Vds +

√
(Vgs − Vt0 + γ · Vds)2 + δ2

2
(64)

El modelo presenta expresiones anaĺıticas, donde Vt0 es el voltaje de oclusión y α,

β, λ, µ, ξ, γ, ζ y δ son los parámetros de ajuste del modelo sin significado f́ısico, pero

que son extráıdas a partir de métodos de optimización. El modelo COBRA asegura la

representación de las caracteŕısticas de intermodulación, y fue utilizado para el análisis

y diseño de un amplificador clase F por Wren y Brazil (2005). Las tablas XV y XVI

reportan las constantes del modelo COBRA para el transistor en oblea y el transistor

encapsulado.
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En las figuras 27 y 28 se comparan los datos experimentales de Ids-Vds, Ids-Vgs con

los simulados por el modelo COBRA.

(a) Curvas caracteŕısticas I-V del transistor GaN de
300µm en oblea

(b) Curvas a diferentes Vds del transistor GaN
de 300µm en oblea

Figura 27: Curvas I-V del transistor en oblea de 300µm basado en el modelo
COBRA

Tabla XV: Parámetros extráıdos para el modelo COBRA para GaN oblea de
300µm.

Parámetros α β br γ δ λ µ ξ Vt0

del modelo (V)
Valor 1.1358 0.2443 -0.8252 0.0039 2.4768 0.8663 0.0035 2.1534 -1.2592

Parámetros ζ
del modelo

Valor -0.0467
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(a) Curvas caracteŕısticas I-V del transistor RT233PD
encapsulado

(b) Curvas a diferentes Vds del transistor
RT233PD encapsulado

Figura 28: Curvas I-V del transistor encapsulado RT233PD basado en el
modelo COBRA

Tabla XVI: Parámetros extráıdos para el transistor encapsulado RT233PD
basado en el modelo COBRA

Parámetros α β br γ δ λ µ ξ Vt0

del modelo (V)
Valor 1.8062 0.7991 -3.2097 0.0040 30 14.7400 0.0041 5.8311 -8.3169

Parámetros ζ
del modelo

Valor -0.1724

IV.4 Verificación del modelo no lineal

En la sección anterior se describieron los modelos no lineales para modelar el comporta-

miento I-V. Un aspecto importante para verificar estos modelos es integrarlo al circuito

equivalente, descrito previamente para cada transistor en el caṕıtulo anterior, para po-

der simular (simulador ADS de circuitos de microondas), tanto los parámetros-S como

la caracteŕıstica AM-AM. En esta parte de la tesis se evaluarán los modelos no lineales

para el transistor GaN de 300µm en oblea y para el transistor RT233PD encapsulado.
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Para el caso del transistor encapsulado RT233PD se mencionan las posibles cau-

sas por las que el modelo no lineal del transistor no predice satisfactoriamente los

parámetros-S medidos. Estas posibles discrepancias entre los modelos y la medición

pueden atribuirse a los efectos que causa el encapsulado, al modelo no lineal de corriente

y a los posibles efectos térmicos.

IV.4.1 Validación del modelo TOM3 del transistor GaN de
300µm en oblea

Para la medición de los parámetros-S, se eligió el punto de polarización, Vgs =-2.3V y

Vds =10V que es el punto de reposo en donde el transistor operará como AP clase F y

clase F inverso.

En la figura 29 se muestra que el modelo TOM3 ajusta razonablemente los

parámetros-S medidos. Esto es un factor muy importante y una vez verificado; el

siguiente paso es hacer mediciones a un sólo tono de AM-AM. La medición AM-AM a

un sólo tono proporciona información sobre la potencia de salida con respecto a la po-

tencia de entrada (Pin vs Pout) a la frecuencia fundamental, segundo y tercer armónico,

aśı como la ganancia. Las mediciones son hechas como en la tesis de Sánchez Herrera

(2006).
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Figura 29: Medición en parámetros-S del transistor GaN de 300µm en oblea,
con un rango de frecuencia= 500MHz a 50 GHz y punto de polarización
Vgs =-2.3 V y Vds =10 V para el modelo TOM3
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Figura 30: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (3GHz), 2do armónico
(6GHz) y 3er armónico (9GHz) del transistor de 300µm en oblea

La figura 30 muestra como el modelo predice los datos experimentales de la potencia

de salida y la ganancia a la frecuencia fundamental. Sin embargo, para la predicción

del segundo y tercer armónico, el modelo TOM3 presenta un error, debido a que este

modelo no se ajusta completamente en la parte lineal y en la parte de saturación a

voltajes cercanos a Vgs =0 como se observa en la figura 23.

IV.4.2 Validación del modelo Chalmers (Angelov) del transis-
tor GaN de 300µm en oblea

La figura 31, se comparan los parámetros-S medidos y simulados utilizando el modelo

de Chalmers(Angelov). En la figura 32 se muestra como el modelo no lineal predice la

ganancia, la potencia de salida a la frecuencia fundamental, segundo y tercer armónico,

teniendo un error mı́nimo aceptable para el segundo y tercer armónico.
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Figura 31: Medición en parámetros-S del transistor GaN de 300µm en oblea,
con un rango de frecuencia= 500MHz a 50 GHz y punto de polarización
Vgs =-2.3 V y Vds =10 V para el modelo Chalmers (Angelov)
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Figura 32: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (3GHz), 2do armónico
(6GHz) y 3er armónico (9GHz) del transistor de 300µm en oblea

IV.4.3 Validación del modelo COBRA del transistor GaN de
300µm en oblea

La figura 33, se muestran los parámetros-S simulados y se compararán con los datos

de los parámetros-S medidos en el punto de polarización anteriormente descrito. De

acuerdo con los resultados mostrados en la figura 34, observamos que el modelo no

predice satisfactoriamente las mediciones hechas a un sólo tono AM-AM. Un punto

negativo importante en este modelo es el no tener valores iniciales que puedan alimentar

al modelo en el proceso de optimización. Por otro lado, un aspecto importante en los

modelos, es que no presenten problemas de convergencia en la simulación (análisis de

balance armónico HB).
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Figura 33: Medición en parámetros-S del transistor GaN de 300µm en oblea,
con un rango de frecuencia= 500MHz a 50 GHz y punto de polarización
Vgs =-2.3 V y Vds =10 V para el modelo COBRA
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Figura 34: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (3GHz), 2do armónico
(6GHz) y 3er armónico (9GHz) del transistor de 300µm en oblea

IV.4.4 Validación del modelo TOM3 del transistor RT233PD
encapsulado

En la figura 35, se comparan los parámetros-S medidos con los simulados con el modelo.

El problema encontrado en el modelado es que el parámetro S12 simulado no predice el

S12 medido, lo cual se atribuye a efectos asociados al encapsulado, pues el fabricante

no especifica ningún circuito equivalente, menos aún valores de parámetros-S que nos

puedan servir de referencia. Con respecto a la medición AM-AM, mostrada en la figura

36, se observa que el modelo para la frecuencia fundamental predice razonablemente la

potencia medida y la ganancia. Para el caso del segundo y tercer armónico no tenemos

ese mismo resultado, existe un error considerable al predecir la potencia para el segundo

y tercer armónico.
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Figura 35: Medición en parámetros-S del transistor RT233PD encapsulado,
con un rango de frecuencia= 300 MHz a 6 GHz y punto de polarización
Vgs =-2.3 V y Vds =10 V para el modelo TOM3
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Figura 36: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (2GHz), 2do armónico
(4GHz) y 3er armónico (6GHz) del transistor RT233PD encapsulado para
el modelo de TOM3

IV.4.5 Validación del modelo Angelov (Chalmers) del transis-
tor RT233PD encapsulado

La figura 37, muestra los parámetros-S medidos y simulados con el modelo de Chal-

mers (Angelov). El modelo predice correctamente los parámetros S11, S21 y S22. Es

importante señalar que el parámetro S12 no se puede predecir razonablemente. La pobre

predicción del S12 por el modelo, se puede atribuir a la mala extracción de los elementos

parásitos introducidos por el encapsulado del transistor. Con respecto a la medición

AM-AM mostrada en la figura 38, el modelo predice muy bien la potencia de salida y

la ganancia a la frecuencia fundamental. Sin embargo el modelo predice insuficiente la

potencia de salida del segundo y tercer armónico a potencias menores a 14dBm.
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Figura 37: Medición en parámetros-S del transistor RT233PD encapsulado,
con un rango de frecuencia= 300 MHz a 6 GHz y punto de polarización
Vgs =-2.3 V y Vds =10 V para el modelo Chalmers (Angelov)
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Figura 38: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (2GHz), 2do armónico
(4GHz) y 3er armónico (6GHz) del transistor RT233PD encapsulado para
el modelo de Chalmers (Angelov)

Como observación final de la figura 38, notemos que a partir de potencias mayores

de 15 dBm en la entrada de la compuerta, el modelo predice mejor el segundo y tercer

armónico.

IV.4.6 Validación del modelo COBRA del transistor RT233PD
encapsulado

En la validación del modelo COBRA en la figura 39, los parámetros-S medidos se

comparan con los simulados. De esta figura se observa que el modelo predice acepta-

blemente los parámetros S11 y S21. Para tener un buen modelo no lineal del transistor

GaN, se necesita que el modelo de corriente represente con exactitud cada curva. Esto
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Figura 39: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (2GHz), 2do armónico
(4GHz) y 3er armónico (6GHz) del transistor RT233PD encapsulado para
el modelo COBRA
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Figura 40: Medición aplicando la técnica de un sólo tono para caracterizar
la ganacia y el contenido armónico con fundamental (2GHz), 2do armónico
(4GHz) y 3er armónico (6GHz) del transistor RT233PD encapsulado para
el modelo COBRA

depende mucho del ajuste en la región lineal y en la región de saturación en donde

el GaN sufre efectos de calentamiento. Caso que este modelo no cumple en la parte

de saturación. Un punto negativo de éste modelo es que la simulación no converge

cuando se utiliza balánce armónico (HB) implementado en ADS, que puede deberse a

que existe una o más de una variable del modelo que a la hora de evaluar, presente un

valor complejo en la corriente.
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IV.5 Conclusiones

En este caṕıtulo se presentaron tres modelos no lineales para poder seleccionar el mejor

y utilizarlo en la simulación y diseño de los APs clase F y clase F inverso. Encontrando

como el mejor candidato al modelo de Chalmers (Angelov) por ser el que mejor predice

los parámetros-S medidos, lo medido en AM-AM y la ganancia en gran señal. Cabe

mencionar que para el transistor GaN tanto en oblea como en encapsulado presentan

diferentes comportamientos, haciendo que la caracterización y modelado de esta nueva

tecnoloǵıa en AlGaN/GaN HEMT sea un reto de actualidad.

El efecto del encapsulado es el principal problema en el modelado de AlGaN/GaN

HEMT, pues el encapsulado aumenta el número de elementos parásitos. El problema

más dificil de resolver en el modelado, es la representación eléctrica de los efectos

parásitos del encapsulado.
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Caṕıtulo V

Diseño y simulación del AP de alta
eficiencia a 2GHz

Las redes de adaptación en los AP, permiten maximizar la potencia a la salida, por lo

tanto se requiere de un compromiso entre potencia y eficiencia. La PAE es una de las

exigencias claves en AP de microondas. Para poder alcanzar este objetivo, es necesario

tener redes de adaptación a la entrada y salida que puedan transferir máxima potencia,

y tener mayor potencia de salida. Las redes de adaptación son parte fundamental de

los AP. En este caṕıtulo se abordará el diseño de las redes de adaptación de entrada y

principalmente se estudiará a fondo las redes de adaptación a la salida en el amplificador

clase F y clase F inverso. En este caṕıtulo se utilizará el transistor RT233PD en el diseño

y simulación, ya que el transistor en oblea de 300µm no es posible de implementarlo

f́ısicamente debido a sus caracteŕısticas.

V.1 Estructura del AP

La figura 41 presenta el diagrama a bloques t́ıpico del AP básico. El elemento activo

que forma al amplificador (transistor AlGaN/GaN HEMT), se representa por un cir-

cuito equivalente no lineal, tal como se describió en caṕıtulos anteriores. Los bloques

punteados representan las “T” de polarización de la compañia Picosecond Pulse Labs

que sirven de acceso para fijar el voltaje de compuerta y drenador, respectivamente. La

carga es normalmente representada con una impedancia de 50Ω.
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Figura 41: Estructura básica del AP

V.2 Red de adaptación a la entrada

La red de adaptación a la entrada es crucial para el correcto desempeño del AP. En

especial para el amplificador clase F, pues los estudios de Maeda et al. (1995), revelan

la influencia del segundo armónico en la entrada del transistor sobre la forma de onda

y la eficiencia (PAE).

De acuerdo a la teoŕıa clásica se puede obtener el valor de la impedancia de adap-

tación de la red de entrada conociendo los parámetros-S del transistor med́ıdos en el

punto de operación del amplificador. Tomando el conjugado de S11 a la frecuencia de

diseño se garantiza la máxima transferencia de potencia entregada al transistor. Sin

embargo, en la práctica se verificó que el criterio de máxima transferencia de potencia

no era suficiente para asegurar una máxima eficiencia del amplificador.

Para dar solución a este problema se consideró necesario hacer simulación Source-

Pull, para encontrar la impedancia óptima a la entrada para una máxima eficiencia.

Este método consiste en mantener una iteracción entre la impedancia de salida (en estos

casos fija) y la impedancia de entrada a estimar, teniendo en cuenta que debemos fijar
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la potencia de entrada y el punto de polarización utilizado en el diseño del amplificador.

Figura 42: Simulación Source-Pull hecho en ADS para encontrar una impe-
dancia óptima a la entrada con Vgs =-2.3V y Vds=10V a 2GHz

El resultado de la simulación Source-Pull se muestra en figura 42, en esta figura se

muestran los contornos de potencia y de PAE, aśı como también la estimación de la

máxima potencia entregada a la carga. Teniendo como resultado una PAE de 47.68%

con una impedancia óptima a la entrada de 9.475-j6.138Ω. La PAE estimada con la

simulación Source-Pull es aún sin contemplar la impedancia a la salida, pero que en

la práctica el valor encontrado de la impedancia a la entrada presenta muy buenos

resultados.
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V.3 Red de adaptación a la salida

La red de adaptación a la salida del AP clase F y clase F inverso es el elemento más

importante, ya que permiten obtener máxima transferencia de potencia y PAE elevada.

La red de adaptación a la salida para un amplificador clase F, debe ser capaz de pre-

sentar un corto circuito a armónicos pares y un circuito abierto a armónicos impares a

la salida del dispositivo activo, teniendo como resultado un incremento considerable en

la eficiencia del AP. Para el caso del AP clase F inverso, la red de adaptación debe ser

capaz de presentar un circuito abierto a los armónicos pares y un corto circuito a los

armónicos impares.

En la práctica, es muy dif́ıcil controlar un número infinito de armónicas y el sinto-

nizar el tercer armónico a un valor máximo. En gran parte de la literatura, el análisis

de las redes de salida se basa en tener el control hasta el tercer armónico. En esta

parte de la tesis se hará un análisis de las redes propuestas por la teoŕıa clásica (ele-

mentos concentrados) y las redes propuestas con elementos distribuidos (microcinta).

Cabe mencionar que en la práctica, la construcción de las redes en microcinta son las

más utilizadas y fáciles de implementar; en comparación con las redes de elementos

concentrados cuyos valores frecuentemente no corresponden con valores comerciales.

V.3.1 Red de adaptación a la salida con elementos concentra-
dos para AP clase F

La clásica red de salida está formada por dos resonadores RC, uno a la frecuencia

fundamental y otro a la tercera armónica. Trask (1999), propone un método para

determinar los valores de los componentes de cada resonador. El circuito de la figura

43 muestra una red en paralelo L1 y C1 que resuena a la frecuencia fundamental fo,

mientras que para la red L2 y C2 resuena al tercer armónico 3fo. En general, el capacitor

C3 se considera como un capacitor de desacoplo entre la señal de RF y DC; sin embargo
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se considera como parte fundamental de la red de adaptación a la salida total.

Figura 43: Red de adaptación a la salida para un AP clase F

Las ecuaciones propuestas para encontrar el valor de los elementos son las siguientes:

C1 =
α

(1− α2) · ωo ·RL

(65)

donde:

α =
ωo − πBW

ω0

(66)

Ahora:

L1 =
1

ω2
o · C1

(67)
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L2 = 160 · L1 ·R2
L

81 · [(3 ·RL)2 + (2 · ωo · L1)2]
(68)

C2 =
1

9 · ω2
o · L2

(69)

C3 = 8 · C2 (70)

Conociendo la frecuencia de operación del AP clase F y proponiendo un ancho de

banda de operación (BW), podemos encontrar los valores de los elementos de la red de

adaptación a la salida a partir de las ecuaciones [65-70]. Estos valores calculados son

una primera aproximación y por lo tanto son valores que sirven para iniciar el proceso

de optimización en el simulador ADS.

Figura 44: AP clase F con redes de elementos concentrados con punto de
polarización Vgs=-2.3V y Vds=10V a 2GHz

La figura 44, muestra el circuito utilizado en el diseño del AP clase F con elementos
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concentrados. Para encontrar la impedancia óptima a la fundamental, segundo y tercer

armónico con el simulador, necesitamos hacer que el voltaje presentado en el drenador

sea de forma cuadrada que es caracteŕıstica del AP clase F y aśı encontrar la máxima

eficiencia (PAE) disponible para el AP con el transistor GaN RT233PD; por lo que

la impedacias obtenidas para la frecuencia fundamental, segunda y tercer armónica se

presentan en la tabla XVII.

Tabla XVII: Impedancia óptima a la salida utilizando elementos concentrados

Frecuencia Impedancia óptima a la salida

Fundamental 2 GHz 25.596+j14.546
2do armónico 4 GHz 10.203-j15.969
3er armónico 6 GHz 2.869+j8.024

El resultado de la simulación del circuito de la figura 44 se presenta en la figura

45a, en donde se observa una forma de onda senoidal, tanto de corriente como voltaje

presentada en la carga. La caracteŕıstica del AP clase F es la forma de onda cuadrada

de voltaje en el drenador y por lo tanto esto se puede verificar en la figura 45b, que es

presentada a la salida del drenador. En la figura 45c se muestra la ĺınea de carga para

el AP clase F en el punto de operación Vgs=-2.3V y Vds=10V. La figura 45d, muestra

el resultado del análisis a un sólo tono, del AP clase F con elementos concentrados, el

resultado de este análisis se muestra en la tabla XVIII.

Tabla XVIII: Caracteŕıstica del AP clase F con elementos concentrados

Pentrada [dBm] Psalida [dBm] Ganancia [dB] η drenador [%] PAE [%]
22 31.2 9.2 73 65
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(a) (b)

(c) (d)

Figura 45: Análisis del AP clase F con elementos concentrados: a)Señal vista
desde la carga, b) Formas de onda presentadas en el drenador, c) Recta de
carga del AP d) Respuesta del AP a gran señal

V.3.2 Red de adaptación a la salida con elementos concentra-
dos para AP clase F inverso

En el caso del AP clase F inverso, la red de adaptación a la salida debe comportarse

como un corto circuito a armónicos impares y un circuito abierto para armónicos pares.

En la propuesta de Aikawa y Honjo (2005), originalmente presentan una red de salida

diseñada para un AP clase F y que puede ser compatible con un AP clase F inverso.

En la figura 46 se muestra la topoloǵıa del circuito del AP clase F inverso. La
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Figura 46: Red de adaptación a la salida para AP clase F inverso

ventaja que tiene este circuito es que tiene dos elementos LC en paralelo para el primer

circuito tanque. Esto hace que L1C1 resuene a la frecuencia fundamental, L2C2 resuena

al segundo armónico y por ultimo L11C11 resuene al tercer armónico. Para que este

circuito forme una onda cuadrada de corriente t́ıpica en un AP clase F inverso. En la

figura 47, se muestra el esquema utilizado en ADS para el análisis y diseño del AP clase

F inverso con elementos concentrados. El método de optimización de los elementos de

la red de carga es el mismo que se explicó en la sección anterior.

En la tabla XIX se muestra los valores de la impedancia óptima para la fundamental,

segundo y tercer armónico para el AP clase F inverso con elementos concentrados.

El resultado de simulación del circuito de la figura 47 se muestra en la figura 48. En

la figura 48a, se observa una forma de onda senoidal en la carga (RL), que a diferencia

del clase F, la forma de onda no es una senoidal ideal, pues es debido a los elementos

de la red. Para el caso de la figura 48b se muestra la forma de onda t́ıpica del AP clase

F inverso presentados a la salida del drenador. En la figura 48c se representa la recta

de carga y por último, en la figura 48d se presenta el resultado del análisis a un sólo

tono del AP clase F inverso con elementos concentrados. De esta figura se observa lo

registrado en la tabla XX.
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Figura 47: Red de adaptación a la salida para AP clase F inverso inverso con
punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=10V a 2GHz

Tabla XIX: Impedancia óptima a la salida utilizando elementos concentrados
para el diseño del AP clase F inverso

Frecuencia Impedancia óptima a la salida

Fundamental 2 GHz 29.006+j14.321
2do armónico 4 GHz 2.536-j16.023
3er armónico 6 GHz 48.710+j4.472

Tabla XX: Caracteŕıstica del AP clase F inverso con elementos concentrados

Pentrada [dBm] Psalida [dBm] Ganancia [dB] η drenador [%] PAE [%]
22 31 9.2 69 62
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Figura 48: Análisis del AP clase F inverso con elementos concentrados:
a)Señal vista desde la carga, b) Formas de onda presentadas en el drenador,
c) Recta de carga del AP d) Respuesta del AP a gran señal

V.3.3 Red de adaptación a la salida con elementos distribuidos
(microcinta) para AP clase F

En la literatura se encuentran diferentes redes de adaptación para AP clase F, como es

el caso que propone Honjo (2000), quien sugiere utilizar ĺıneas de transmisión con lon-

gitudes de onda λ/2 y λ/4, respecto a la frecuencia fundamental presentando también

una compensación reactiva a la frecuencia fundamental. El número de ĺıneas de trans-

misión que se agreguen al circuito representa el número de armónicos a controlar. Entre

mayor número de ĺıneas agregadas, mayor será la eficiencia en el AP. La desventaja de

este circuito es su complejidad para la implementación en el AP.

Por otra parte Rudiakova y Krizhanovski (2005), muestran las ventajas de usar las
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estructuras de doble cara (plano ranurado, conocido en inglés como defected ground)

como redes de salida para amplificadores de potencia multiarmónicos. Con carac-

teŕısticas aceptables para el control de los armónicos, la red de doble cara tipo rechazo

de banda, permite el diseño del amplificador, teniendo como resultado una alta eficien-

cia sobre una amplia banda de frecuencia. La desventaja es el no tener un método bien

definido y robusto para el diseño de las redes.

La red de adaptación a la salida para el diseño del AP clase F es hecha a partir

de la propuesta de Colantonio et al. (2001), en donde hace una śıntesis de elemetos

concentrados para posteriormente representarlos en elementos distribuidos.

Figura 49: Circuito de control armónico para AP clase F

El circuito mostrado en la figura 49, muestra la śıntesis de la red de adaptación a

la salida. Las ĺıneas de transmisión con longitud de onda λ/8 y λ/6 representan un

corto circuito para el segundo armónico y un circuito abierto para el tercer armónico
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respectivamente. La śıntesis para el acoplamiendo a la carga está representado por

un circuito LC que resuena a la frecuencia fundamental. Las ĺıneas de transmisión

sintetizadas del circuito LC tiene una longitud de onda inicial de λ/12 cada una.Los

resultados de la simulación se muestran en la figura 50, en donde se reporta la señal

presentada en la carga, asi como tambien la recta de carga y la señal esperada en un

amplificador clase F a la salida del drenador.

(a) (b)

(c) (d)

Figura 50: AP clase F con elementos distribuidos: a)Señal vista desde la
carga, b) Formas de onda presentadas en el drenador, c) Recta de carga del
AP d) Respuesta del AP a gran señal

Estos resultados de simulación de los amplificadores clase F con redes de salida con
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elementos distribuidos son superiores a los obtenidos con redes de elementos concen-

trados presentados anteriormente. De la figura 50, se observan las siguientes carac-

teŕısticas:

Potencia máxima a la salida = 31.5dBm

PAE = 66%

Eficiencia de drenador η = 75%

Potencia de entrada = 22dBm

V.3.4 Red de adaptación a la salida con elementos distribuidos
(microcinta) para AP clase F inverso

Para el diseño de las redes de adaptación a la salida del AP clase F inverso se utiliza

la topoloǵıa propuesta por Woo et al. (2006), en donde presenta una red de control

armónico. El circuito de la figura 51 presenta un esquema semejante para el diseño del

AP clase F. La diferencia para este circuito es la ĺınea de transmisión (microcinta) que

es sintonizada. La ĺınea sirve para compensar los efectos parásitos del dispositivo.

Los resultados obtenidos de la simulación reportados en la figura 52, arrojan una

potencia de salida de 31 dBm con una PAE de 54% y una eficiencia de dreador η=63%.

Si se hace una comparación de este diseño con el anteriormente presentado con elementos

concentrados, podemos notar claramente que ambos generan una potencia de salida

semejante pero en cuanto a la PAE tenenos una diferencia de 7% menos que el diseño

con elementos concentrados. Al bajar la PAE existe también una disminución del 6%

en la eficiencia de drenador η.
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Figura 51: Circuito para el control armónico del AP clase F inverso

Figura 52: Análisis del AP clase F inverso con elementos distribuidos: a)Señal
vista desde la carga, b) Formas de onda presentadas en el drenador, c) Recta
de carga del AP d) Respuesta del AP a gran señal
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V.4 Diseño práctico de amplificadores clase F de

alta eficiencia a 2GHz

En la propuesta presentada por Ooi et al. (2004), se describe una técnica, sencilla y

fácil de implementar en el simulador, para encontrar la impedancia óptima a la entrada,

aśı como también la impedancia óptima a la salida del dispositivo a la frecuencia fun-

damental, segundo y tercer armónico que son requeridos en la operación del AP clase

F.

Esta técnica se basa en tres puntos principales:

• Tener el modelo no lineal del dispositivo.

• Fijar una fuente de voltaje cosenoidal a la entrada con magnitud igual al punto

de polarización de Vgs y frecuencia de operación del AP.

• Agregar tres fuentes de voltaje en serie en la salida del dispositivo, representando

la frecuencia fundamental, el segundo y tercer armónico respectivamente.

En la figura 53, se muestra el esquema del circuito implementado en el simulador

ADS. La fuente SRC4, representa la fuente a la frecuencia fundamental fo con magnitud

igual al punto de polarización Vds=10V. Para la segunda fuente de voltaje SRC5 con

frecuencia 2fo, la magnitud y la fase del voltaje es casi cero; esto es porque para el AP

clase F necesitamos presentar un corto circuito al segundo armónico. La magnitud de

voltaje de la fuente SRC6 con frecuencia 3fo debe ser 1/6 del voltaje de Vds; esto es

con la finalidad de incrementar el efecto del tercer armónico para obtener la forma de

onda cuadrada de voltaje en el drenador y aumentar la eficiencia, como es descrito por

Raab (2001).

Ya fijos los voltajes para la fuente de entrada y las fuentes de salida, el procedimiento

para encontrar las impedancias óptimas, tanto de entrada como de salida, es variar la
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Figura 53: Técnica de los generadores a la salida del dispositivo

Figura 54: Resultados de la técnica de diseño para AlGaN/GaN RT233PD:
a) PAE b) Impedancia óptima a la entrada parte real e imaginario c) Impe-
dancia óptima a la salida para la fundamental, segundo y tercer armónico
parte real e imaginario
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fase de las fuentes SRC4, SRC5 y SRC6. Esta sintonización puede ser visual a partir de

las formas de onda presentadas en el drenador y del máximo valor de PAE encontrado.

Los resultado de la simulación se muestran en la figura 54, en donde se indican las

impedancias óptimas encontradas para la red de salida y la entrada del AP clase F a

las cuales se registra una PAE máxima de 57.28%.

V.5 Conclusiones

En este caṕıtulo se han presentado los métodos utilizados en la obtención de las redes

de adaptación a la entrada y salida para un AP clase F y clase F inverso, aśı como

también la simulación para obtener altos valores de PAE y potencia a la salida. Para la

determinación de la impedancia óptima a la entrada se utilizó la técnica de Source-Pull

implementada en el simulador ADS. Para calcular la impedancia óptima a la salida

se utilizaron dos métodos diferentes que permiten estimar de manera fácil y sencilla

las impedancias a la entrada y salida para un AP clase F. Un punto importante por

mencionar es que a pesar de que se puede hacer simulación Load-Pull, solo obtendriamos

la impedancia óptima a la frecuencia fundamental y, por lo tanto si deseamos encontrar

las impedancias de los armónicos para el AP clase F, necesitamos aplicar métodos de

optimización en combinación con Source/Load-Pull.



88

Caṕıtulo VI

Construcción y caracterización del
AP de alta eficiencia

En éste caṕıtulo se presentarán resultados experimentales obtenidos de la caracteri-

zación de AP clase F y clase F inverso construidos de acuerdo al diseño presentado en

el caṕıtulo anterior. El diseño y las simulaciones fueron desarrolladas en ADS. En la

medición del dispositivo, caracterización y construcción del AP se utilizaron “T” de

polarización de la compañia Picosecond Pulse Labs, con la finalidad de suministrar los

altos voltajes y corrientes de alimentación requeridos. Esto es necesario para evitar

al máximo la degradación de la señal, teniendo pérdidas por inserción mı́nimas y alta

respuesta en frecuencia. En este caṕıtulo tiene como proposito resaltar la importancia

del modelado aplicado a la nueva tecnoloǵıa en transistores AlGaN/GaN HEMT para

el diseño de AP. Se utilizará el transistor RT233PD encapsulado para el diseño, se com-

parará el resultado de las mediciones hechas en el laboratorio contra las sumulaciones,

demostrar la capacidad de dispositivos GaN como amplificadores de potencia de alta

eficiencia. Igualmente, se demostrará que las redes obtenidas y analizadas son parte

fundamental que permiten tener máxima eficiencia y potencia de salida.

VI.1 Construcción del AP de alta eficiencia

Los elementos como substrato y tipo de dispositivo a utilizar, son parte de la

construcción del AP de alta eficiencia. Existen diferentes tipos de substratos para

el diseño de circuitos de microondas como alúmina, duroid, cerámica, fibra de vidrio,

etc. El substrato utilizado en este trabajo de tesis es FR4.
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VI.1.1 ¿Por qué FR4?

El FR4 es un material de bajo costo, fácil de operar en comparación con los substratos

de fibra de vidrio reforzados. Las letras FR son las siglas del material que indican Resis-

tencia a las Llamas (Flame Resistance en inglés), sus especificaciones se muestran en la

tabla XXI. Este tipo de substrato no es el más indicado para circuitos de microondas,

sin embargo es utilizado para demostrar que es posible fabricar las redes de adaptación

y aśı obtener excelentes resultados en el funcionamiento del AP de alta eficiencia.

Tabla XXI: Especificaciones del substrato FR4 para el diseño y construccion
del AP de alta eficiencia clase F y clase F inverso

Especificaciones fisicas Valor

grosor 0.034036 mm
0.0341 mm

Resistividad por volumen 1.7·10−8 Ohm·metro
1.7·10−6 Ohm·cm

Resina 44%
Fuerza de agarre 161 kg/m
Rango flamable UL 94 V-O

absorcion de humedad 0.20%
Constante dieléctrica 1 MHz 4.7

500 MHz 4.27
1 GHz 4.25

Pérdidas tangenciales 1 MHz 0.025
500 MHz 0.016
1 GHz 0.016

Resistividad en la superficie 1e14 Ohms por cm
Resistividad por volumen 5e12 Ohm por cm

Fuerza eléctrica 43,000 volts por mm
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VI.1.2 Especificaciones del transistor utilizado en la construcción
del AP de alta eficiencia

El transistor FET utilizado en la construcción del AP de alta eficiencia es el RT233PD

de la compañia RFHIC con las siguientes caracteŕısticas eléctricas:

Tabla XXII: Caracteŕısticas eléctricas del transistor RT233PD reportadas a
25oC, con una potencia preliminar a la salida de 2 Watts

Parámetros Simbolo Condiciones de prueba Mı́n t́ıpico Max Unidades
Corriente de drenador Idss Vds=27V, Vgs=0V 400 450 mA

Transconductancia gm Vds=7V 1800 mS
Voltaje de oclusion Vp Vds=8V, Ids=8mA -2.0 -2.3 -2.6 V

Voltaje de ruptura Vgs BVgs -30 V
Voltaje de ruptura Vgd BVgd -100 V
Punto de compresión P1dB 32.5 33 dBm

Ganancia GLP Vds=27V, Ids=150mA 16 dB
PAE ηadd f=2.14GHz 50 %

Resistencia térmica Rth 15 20 oC/W

VI.2 Procedimiento de diseño de AP

El procedimiento de diseño, construcción e implementación dentro del CICESE de AP

se basa en los siguientes puntos:

1. Extracción de elementos parásitos utilizando mediciones de parámetros-S en po-

larización directa e inversa en el rango de 0.045-3GHz.

2. Encontrar los elementos parásitos asociado al encapsulado. Para encontrar dichos

elementos, es necesario apoyarse de métodos de optimización.

3. Encontrar los elementos intŕınsecos a partir del punto de operación del diseño.



91

4. En este caso, los elementos intŕınsecos Cgs y Cgd no fueron implementados con

modelos matemáticos dentro del simulador, por la complejidad de implementar

el modelo a esta nueva tecnoloǵıa y a la codificación del modelo de capacitancias

dentro del simulador. En sustitución a los modelos se implementaron las me-

diciones de cada capacitancia no lineal dentro de un banco de datos para cada

capacitancia. Como Cds tiene una mı́nima variación con Vds se le consideró como

constante.

5. Medición de las curvas caracteŕısticas I-V del transistor. Se utiliza la medición

en modo pulsado para evitar el efecto de trampas generadas en la capa f́ısica

del semiconductor. Modelar la corriente, incluyendo las resistencias parásitas

del transistor encontradas anteriormente utilizando modelos no lineales que se

adapten a las necesidades de diseño.

6. Validar el modelo en pequeña señal contra mediciones de parámetros-S tomadas

en el punto de polarización del AP a diseñar. Si el modelo es acertado, se validará

el modelo a gran señal, haciendo mediciones a un sólo tono y verificar el AM/AM,

armónicos y ganancia al dispositivo GaN. Estas dos últimas pruebas son para

demostrar que el modelo no lineal utilizado puede predecir el comportamiento

eléctrico del dispositivo.

7. Diseño de redes de adaptación a la entrada y a la salida para el AP clase F y clase

F inverso a través de herramientas de CAD.

8. Construcción del AP en el substrato indicado y verificación de las dimensiones de

las redes de entrada y salida.

9. Evaluación del AP fabricado a un sólo tono midiendo el AM/AM, ganancia, efi-

ciencia y comparación con las simulaciones.
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VI.3 Resultados experimentales

Para el AP clase F y clase F inverso, es importante el diseño en el punto de polarización.

Algunos autores como Ingruber et al. (1998), mencionan que el mejor punto de pola-

rizaión para un AP clase F es estar completamente en oclusión y trabajarlo en modo

switch, ya que se podria alcanzar una mejor eficiencia. Por otra parte, Colantonio et al.

(1999) presenta que el mejor punto de polarización para un AP clase F es tomarlo como

un clase AB profundo, esto quiere decir que el voltaje Vgs está cerca de oclusión. Esta

última propuesta es la que ha dado mejores resultados en el diseño y que se ha utilizado

en ambos amplificadores construidos. El punto de operación que se tomó para el diseño

de ambos amplificadores es Vgs=-2.3V y Vds=-10V, teniendo una máxima excursión de

voltaje de drenador de 20V.

VI.4 Resultados Amplificador clase F

La red de adaptación a la entrada, determinada con simulación Source Pull y dando

como resultado una impedancia óptima de 9.475-j6.138, se utilizará para la implemen-

tación en ambos amplificadores. Para el caso de la red de adaptación a la salida, se

determinó de acuerdo al método propuesto por Ooi et al. (2004). La configuración de

la red a la salida fue descrita en el caṕıtulo anterior. La mascarillla de ambas redes se

muestra en la figura 55.

Los resultados experimentales del comportamiento de la red de salida se muestra en

la figura 56. Esta figura muestra que no es posible presentar un corto circuito al tercer

armónico y un circuito abierto al segundo. Esto se debe a que el adaptación está basado

en el diseño de la red a la frecuencia fundamental, optimizando la red en longitudes y

anchos de ĺınea para obtener una onda cuadrada de voltaje a la salida del drenador.

Otro punto importante qué detallar es que en la literatura se proponen redes de
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Figura 55: Redes de adaptación de entrada y salida (parte izquierda= red de
entrada y parte derecha= red de salida).

Figura 56: Resultados en carta de Smith de la red de salida a 2GHz norma-
lizada a ZL.
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salida para AP clase F y clase F inverso, pero en realidad no toman en cuenta las

impedancias óptimas a la salida para el segundo y tercer armónico, pues es dif́ıcil de

implementar un circuito de manera f́ısica.

Si queremos tener un fundamento básico de las redes propuestas en este trabajo de

tesis para el AP clase F, Rhodes (2003) propone una red de elementos concentrados

para aśı obtener una óptima eficiencia a la salida. Una vez encontrados los elemen-

tos, se utilizan transformaciones de elementos concentrados a distribuidos descritas en

Pozar (2005), y se hace una compensación de stubs descrito por Grosch (1999), para

fundamentar el origen de la red presentada en este trabajo. Sin embargo, nuevamente

existe una sintonización de los stubs y de las ĺıneas que unen a los stubs a través de

métodos de optimización.

Figura 57: Resultados de medición a un sólo tono del AP clase F (medición
AM-AM) al punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=10V a 2GHz

La figura 57, muestra los resultados experimentales de mediciones hechas a un sólo

tono al AP clase F y las simulaciones, en donde se observa un error de 2dB a baja

potencia entre lo medido y lo simulado. Este error disminuye al aumentar la potencia
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de entrada hasta llegar al punto de compresión del amplificador. El comportamiento

de la PAE al punto de compresión, muestra una enorme diferencia entre lo simulado y

medido.

(a)

(b)

Figura 58: Resultados de medición y simulación en el punto Vgs=-2.3V y
Vds=10V a 2GHz: a) Eficiencia de drenador η b) Recta de carga.

La figura 58a muestra la eficiencia de drenador (η) simulada y medida. En com-

paración con la PAE podemos afirmar nuevamente que existe una diferencia entre la

simulación y la parte medida a mayor potencia de entrada. Esto se debe posiblemente
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a problemas con el modelo no lineal del transistor. En la figura 58b se muestra la recta

de carga que muestra el comportamiento del AP.

Tabla XXIII: Resultados del AP clase F al punto de polarización Vgs=-2.3V y
Vds=10V a 2GHz.

Potencia Potencia Ganancia Eficiencia Eficiencia
de entrada (dBm) de salida (dBm) (dB) PAE(%) η(%)

Medidos 23 31.055 8.055 51.924 61.558
Simulados 23 31.286 8.286 65.548 76.949

La tabla XXIII, muestra la máxima eficiencia obtenida en el diseño del amplificador

construido, respecto a las simulaciones. En esta tabla se observa que existe una pequeña

mejora en la eficiencia lograda en el amplificador si comparamos con las hojas técnicas

del transistorde la tabla XXII.

En la literatura se pueden encontrar amplificadores en tecnoloǵıa GaN, como es el

caso de Xu et al. (2006), quien reporta un AP clase E que presenta una PAE del 57% con

una potencia máxima a la salida de 37dBm, y voltaje de polarización a 40V a 1.9GHz.

Colantonio et al. (2006), muestra un amplificador con eficiencia de drenador de 60%,

una PAE del 47% y una potencia a la salida de 33dBm a 5.5GHz con un voltaje de

polarización a 25V. Esto muestra que en los diseños de amplificadores de alta eficiencia

reportados en la literatura se han registrado PAE promedio del 50% a elevados puntos de

polarización. Los elevados puntos de polarización se pueden demostrar para este diseño

de AP clase F. Si deseamos tener una máxima PAE, el punto óptimo de polarización

esta en Vgs=-2.3V y Vds=20V a 2GHz.

La figura 59, muestra mediciones a un sólo tono para el AP clase F, hasta el punto
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Figura 59: Resultados de medición a un sólo tono del AP clase F (medición
AM-AM) al punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=20V a 2GHz

de compresión en donde se registra una máxima PAE y potencia de salida indicadas en

la tabla XXIV.

Tabla XXIV: Resultados del AP clase F al punto de polarización Vgs=-2.3V y
Vds=20V a 2GHz.

Potencia Potencia Ganancia Eficiencia Eficiencia
de entrada (dBm) de salida (dBm) (dB) PAE(%) η(%)

Medidos 25 36.105 11.105 54.110 58.658
Simulados 25 37.128 12.128 73.447 78.215

La eficiencia de drenador y la recta de carga para éste mismo caso se muestra en la

figura 60.
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(a)

(b)

Figura 60: Resultados de medición y simulación en el punto Vgs=-2.3V y
Vds=20V a 2GHz: a) Eficiencia de drenador η b) Recta de carga.

En el punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=20V, se obtiene una mejora en el

desempeño del dispositivo. En las hojas técnicas del transistor se reporta una potencia

premilinar de 2 Watts. Sin embargo, en estos resultados mostramos una potencia

máxima de 4.1 Watts de salida. Es posible llegar a registrar tales magnitudes de

potencia gracias a que el transistor está fijo a un disipador de potencia. Por otro lado,



99

si requerimos tener una máxima potencia de salida, el punto máximo de polarización

al transistor se encuentra registrado a Vgs=-2.3V y Vds=27V.

Figura 61: Resultados de medición a un sólo tono del AP clase F (medición
AM-AM) al punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=27V a 2GHz

La figura 61, muestra las mediciones y las simulaciones de AM/AM, PAE, y ganan-

cia. Un punto importante es que el error entre las mediciones y lo simulado es menor

a 1dB. Esta discrepancia entre lo medido y simulado se debe a que no se considero los

efectos de la temperatura como una variable más dentro del modelo no lineal.

Tabla XXV: Resultados del AP clase F al punto de polarización Vgs=-2.3V y
Vds=27V a 2GHz.

Potencia Potencia Ganancia Eficiencia Eficiencia
de entrada (dBm) de salida (dBm) (dB) PAE(%) η(%)

Medidos 25 37.355 12.355 48.829 51.843
Simulados 25 38.597 13.597 66.777 69.803

El resultado de las mediciones y simulaciones se muestran en la tabla XXV. En

estos resultados notamos que la potencia de salida ( 5.4W) es mayor al valor indicado
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por el fabricante (2W). Esta es la máxima potencia permitida por el dispositivo, ya que

estamos casi al ĺımite de la corriente máxima que puede entregar el transistor.

(a)

(b)

Figura 62: Resultados de medición y simulación en el punto Vgs=-2.3V y
Vds=27V a 2GHz: a) Eficiencia de drenador η b) Recta de carga.

La figura 62a, muestra el comportamiento de la eficiencia de drenador, y se observa

un máximo de 51%. En la figura 62b se muestra la recta de carga del comportamiento

del dispositivo.
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El propósito de mostrar estos resultados a tres puntos diferentes de polarización es

con el objetivo de:

1. Demostrar que en la construcción del AP clase F, la impedancia óptima a la salida

no cambia para cualquier voltaje suministrado en Vds.

2. Demostrar que es posible encontrar el punto óptimo de polarización para tener

un compromiso entre potencia máxima, mayor eficiencia de drenador, y PAE.

3. Intentar operar al máximo el dispositivo GaN para obtener una máxima potencia

de salida, sacrificando un poco la PAE y la eficiencia de drenador.

VI.5 Resultados de la caracterización del amplifica-

dor clase F inverso

La red de adaptación a la entrada en el diseño del amplificador clase F inverso, es la

misma que la del amplificador clase F. En el diseño de las redes de salida se utilizó el

método propuesto por Ooi et al. (2004).

En la figura 63 se muestra la mascarilla con dimensiones utilizadas en la construcción

del amplificador clase F inverso, se utilizaron las mismas condiciones de fabricación que

para el AP clase F.

La figura 64, muestra el adaptación de la red a la frecuencia fundamental. Nueva-

mente encontramos el problema de las impedancias de segundo y tercer armónico pues

se encuentran ambas cerca del abierto. En la teoŕıa se menciona que requerimos de un

circuito abierto para armónicos pares y un corto circuito para armónicos impares. En

la práctica se observa que no es posible satisfacer todas las condiciones en el diseño de

amplificadores clase F inverso.

En el análisis del amplificador clase F inverso construido se mostrarán resultados

obtenidos en las mismas condiciones de polarización del AP clase F, esto es con el fin
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Figura 63: Redes de adaptación de entrada y salida (parte izquierda= red de
entrada y parte derecha= red de salida).

Figura 64: Resultados en carta de Smith de la red de carga a 2GHz normali-
zada a ZL.
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de comparar ambos amplificadores. La figura 65 presenta los resultados de la potencia

de salida y la ganancia simulados y medidos. Para el caso de la eficiencia de drenador

y PAE tenemos una deficiencia en comparación con lo simulado, existiendo un error

mayor que el 10%.

Figura 65: Resultados de medición a un sólo tono del AP clase F inverso
(medición AM-AM) al punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=10V a 2GHz

En la tabla XXVI se reportan los resultados medido y simulado a la frecuencia

fundamental (2GHz).

Tabla XXVI: Resultados del AP clase F inverso al punto de polarización Vgs=-
2.3V y Vds=27V a 2GHz.

Potencia Potencia Ganancia Eficiencia Eficiencia
de entrada (dBm) de salida (dBm) (dB) PAE(%) η(%)

Medidos 16 28.205 12.205 42.229 45.008
Simulados 16 27.197 11.197 34.056 36.835
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(a)

(b)

Figura 66: Resultados de medición y simulación en el punto Vgs=-2.3V y
Vds=10V a 2GHz: a) Eficiencia de drenador η b) Recta de carga. AP clase
F inverso

Para el caso de la eficiencia de drenador mostrada en la figura 66a, se observa una

discrepancia importante entre lo medido y simulado. La recta de carga se muestra en la

figura 66b. Por otro lado, si se toma como referencia el punto de polarización en donde

se encontró la máxima eficiencia para el amplificador clase F se obtienen los resultados

mostrados en la figura 67.
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Figura 67: Resultados de medición a un sólo tono del AP clase F inverso al
punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=20V a 2GHz

Tabla XXVII: Resultados del AP clase F inverso al punto de polarización
Vgs=-2.3V y Vds=20V a 2GHz.

Potencia Potencia Ganancia Eficiencia Eficiencia
de entrada (dBm) de salida (dBm) (dB) PAE(%) η(%)

Medidos 20 34.815 14.815 45.461 47.012
Simulados 20 33.630 13.630 44.034 46.013

Como se puede apreciar, el comportamiento del modelo a gran señal tiene mayor

exactitud a voltajes de polarización elevados ya que predice mejor la potencia de salida.

La figura 68a, muestra el comportamiento de la eficiencia de drenador. Para este

caso, tanto la eficiencia de drenador como la PAE muestran un porcentaje menor al

50% como se indica en la tabla XXVII, que muestra la eficiencia máxima alcanzada

para el amplificador clase F inverso.La figura 68b muestra la recta de carga.
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(a)

(b)

Figura 68: Resultados de medición y simulación en el punto Vgs=-2.3V y
Vds=20V a 2GHz: a) Eficiencia de drenador η b) Recta de carga.

En los resultados del amplificador clase F inverso, el punto de polarización en donde

se obtuvo la mayor potencia de salida es Vgs=-2.3V con Vds=27V. La figura 69 muestra

los resultados de la medición y simulación de potencia de salida, ganancia y PAE. Se

puede observar que las mediciones están por arriba de las simulacion, con un error de

1dB para el caso de la ganancia y potencia de salida. En el caso de la PAE, no es

posible el poder predecir con certeza.

La tabla XXVIII, muestra los resultados obtenidos del amplificador clase F inverso

construido.
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Figura 69: Resultados de medición a un sólo tono del AP clase F inverso al
punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=27V a 2GHz

Tabla XXVIII: Resultados del AP clase F inverso al punto de polarización
Vgs=-2.3V y Vds=27V a 2GHz.

Potencia Potencia Ganancia Eficiencia Eficiencia
de entrada (dBm) de salida (dBm) (dB) PAE(%) η(%)

Medidos 22 36.675 14.675 43.141 43.695
Simulados 22 35.686 13.686 43.141 45.053

Se puede notar claramente que para este amplificador, la potencia máxima alcanzada

es de 4.6 Watts en comparación con el amplificador clase F que muestra una potencia

de 5.4 Watts. Cabe mencionar que para este caso, la onda cuadrada es de corriente y

por lo tanto el compromiso de eficiencia se ve afectado por la excursión de corriente en

el drenador. La figura 70b, muestra que la recta de carga se encuentra en el ĺımite de

la corriente máxima del transistor GaN.
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(a)

(b)

Figura 70: Resultados de medición y simulación en el punto Vgs=-2.3V y
Vds=27V a 2GHz: a) Eficiencia de drenador η b) Recta de carga.

VI.6 Comparación AP clase F y clase F inverso

En esta parte de la tesis, se hace una comparación entre los resultados obtenidos a partir

de mediciones y simulaciones hechas con herramienta CAD para ambos amplificadores.

Las mediciones fueron tomadas a un punto máximo de potencia de salida y eficiencia

registradas en las mediciones.

La figura 71 muestra el comportamiento de la potencia de salida para diferentes
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Figura 71: Comparación de resultados de la potencia de salida de AP clase F
y clase F inverso a diferentes puntos de polarización, diseñado a 2GHz.

puntos de polarización. Mostrando claramente que el AP clase F es superior en potencia

en comparación con el AP clase F inverso. Se observa una diferencia menor a 2dB entre

lo medido y simulado. Este error se debe posiblemente a efectos térmicos generados al

calentarse el dispositivo y que no son considerados en el modelo.

En la figura 72 se observa que la simulación predice valores mayores a los medidos

en el caso del AP clase F. Es imporante señalar que el AP clase F supera el AP clase

F inverso en PAE y eficiencia de drenador η.



110

Figura 72: Resultados de gnancia entre AP clase F y clase F inverso a dife-
rentes puntos de polarización, diseñado a 2GHz.

Figura 73: Resultados de PAE entre AP clase F y clase F inverso a diferentes
puntos de polarización, diseñado a 2GHz.
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Figura 74: Comparación entre AP clase F y clase F inverso a diferentes
puntos de polarización: a) Eficiencia de drenador (η) clase F b) Eficiencia
de drenador (η) clase F inverso, diseñado a 2GHz.

VI.7 Conclusiones

En este caṕıtulo se presentaron los resultados de la caracterización y simulación de am-

plificadores clase F y clase F inverso de alta eficiencia, aśı como las comparaciones para

determinar cual es el mejor. De la comparación se demuestra que el AP clase F supera

en eficiencia al clase F inverso. En las hojas técnicas del transistor GaN RT233PD se

reportan datos preliminares a puntos de polarización hasta 27 Volts obteniendo una

PAE del 50%. En la práctica, el AP clase F construido muestra una mejora en la

potencia de salida, registrando una potencia de salida de hasta 5.4 Watts (37.35dBm)

con una PAE de 48.82% y una eficiencia de drenador de 51.84%.
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El diseño inicial para ambos amplificadores fue realizado para un punto de polari-

zación Vgs=-2.3V y Vds=10V, sin embargo en la práctica se hicieron pruebas a distintos

puntos de polarización con un máximo de voltaje en Vds=27V, y recopilando los da-

tos medidos para después compararlos con la simulación. Los resultados obtenidos

muestran razonable concordancia con lo obtenido en la simulación.

En el modelado de esta nueva tecnoloǵıa GaN se presentaron dificultades para pre-

decir la PAE y al la eficiencia de drenador, el modelo no lineal utilizado fue poco pre-

decible en este parámetro. En el caso de la PAE, lo máximo alcanzado en la práctica

y reportado en la literatura es del 50% aproximadamente. Esto se debe a la estruc-

tura propiamente del transistor AlGaN/GAN HEMT. Existe un trabajo presentado por

Kimball et al. (2005), que registra una eficiencia de drenador de 60%, pero para obtener

esa eficiencia necesita tener voltajes de hasta 60 Volts.

En la práctica resulta delicado hacer mediciones en modo pulsado, para obtener

las curvas I-V a voltajes mayores de 20Volts, porque existe un calentamiento en el

dispositivo al requerir mayor corriente en el drenador y por lo tanto tener un mayor

flujo de corriente en el canal. Por otro lado cuando se hicieron mediciones a un sólo

tono se pudo verificar que pod́ıa trabajar con voltajes mayores a 20Volts, lo cual se

hizo en función de la corriente máxima que puede soportar el transistor. Para poder

mostrar el comportamiento de la recta de carga, se hizo una extrapolación de las curvas

I-V utilizando herramienta CAD.
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Caṕıtulo VII

Resumen

• En esta tesis se inicia el estudio de transistores de potencia AlGaN/GaN HEMT

y su aplicación al diseño de amplificadores de potencia clase F y clase F inverso.

• El principal problema encontrado en el modelado de los transistores GaN es la

extracción de los elementos parásitos. En el presente trabajo, se estudiaron dos

método para la extracción de elementos parásitos en el dispositivo, obteniendo

resultados preliminares satisfactorios.

• El encapsulado del transistor RT233PD, introduce elementos parásitos que son

dificiles de extraer por medio de mediciones eléctricas. Para resolver de manera

preliminar este problema es necesario emplear métodos de optimización imple-

mentado en ADS.

• Se demuestra que es posible la construcción de amplificadores clase F utilizando

tecnoloǵıa de microcinta para las redes de adaptación, tanto de entrada como

salida en substrato FR4.

• Se demuestra que el amplificador implementado con tecnoloǵıa en transistores Al-

GaN/GaN HEMT, puede operar a voltajes de polarización elevados para obtener

una máxima potencia a la salida.

• En los amplificadores construidos se demuestra claramente que el amplificador

clase F muestra un mejor rendimiento de potencia y eficiencia que el amplificador

clase F inverso.
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VII.1 Aportaciones

1. Un estudio preliminar del modelado de transistores GaN que demuestra incapa-

cidad de los métodos tradicionales en la extracción de elementos parásitos.

2. Comparación de diseños propuestos con elementos concentrados y distribuidos,

aśı como obtener el comportamiendo de la señal a través de la recta de carga a

diferentes puntos de polarización.

3. Aplicando simulación Source-Pull en ADS para encontrar una óptima impedancia

de entrada y proponerla para el diseño de ambos amplificadore clase F y clase F

inverso.

4. Comparación experimental de los AP clase F y clase F inverso.

VII.2 Trabajos futuros

• Implementar banco de medición de AM-AM y AM-PM para transistores de po-

tencia. La distorsión no lineal en un transistor puede ser especificada en términos

de distorsión AM/AM (distorsión por amplitud) y AM/PM (distorsión por fase),

contenido armónico, y productos de intermodulación de tercer orden. El efecto

AM/PM representa cambios en la fase de la señal de salida cuando el transistor

cambia de una operación en pequeña señal a gran señal.

• Implementar banco de medición Source-Pull/Load-Pull multiarmónico para el

diseño de AP de alta eficiencia. El diseño de AP de alta eficiencia requiere de

numerosos esfuerzos de investigación, tanto en la red entrada, como efectos de

terminación armónica a la salida en el dispositivo.

• Comparar los amplificadores clase F y clase E con tecnoloǵıa GaN. El amplificador

clase E se considera amplificador de alta eficiencia y funciona como interruptor,
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ya que el punto de operación esta completamente en oclusión. Esta comparación

servirá para ver el comportamiento en cuanto a potencia y eficiencia para cada

uno.

• Estudio de redes de carga que cumplan con los requerimientos de AP de alta

eficiencia y que obtengan anchos de banda para bandas comerciales. Las redes de

salida en amplificadores de alta eficiencia son elementos primordiales para poder

manipular los armónicos a la salida y obtener resultados en eficiencia y potencia.

Otro punto importante en estas redes es el ancho de banda que puedan operar

para bandas comerciales y de nueva tecnoloǵıa como WiMAX.

• Modelado de transistores AlGaN/GaN HEMT y SiC como nueva tecnoloǵıa para

el diseño de amplificadores de potencia de alta eficiencia y potencia.
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Caṕıtulo VIII

Conclusiones

En este trabajo de tesis se estudiaron los amplificadores de potencia clase F y clase

F inverso. El estudio de estos amplificadores comprende el modelado no lineal del

transistor en tecnoloǵıa GaN y la śıntesis de las redes de entrada y salida de los dos

amplificadores estudiados.

En el modelado de transistores GaN se investigaron dos tipos de tecnoloǵıas, una

proveniente de la compañia Nitronex (transistores en oblea) y la otra tecnoloǵıa pro-

veniente de RFHIC (transistores encapsulados). El estudiar los transistores en oblea

y encapsulado, nos permitió familiarizarnos con el problema de modelado relacionado

con la tecnoloǵıa GaN. El problema encontrado en el modelado de los GaN es que no se

dispone de un método confiable para extraer los elementos parásitos. El problema de la

extracción de los elementos parásitos se complica mucho más para transistores encap-

sulados. El problema del modelado no pudo resolverse satisfactoriamente. Sin embargo

se logró modelar el transistor encapsulado combinando métodos de extracción anaĺıtica

con métodos de optimización implementados en el simulador ADS. En el modelado no

lineal se estudiaron tres modelos: El TriQuint (TOM3), COBRA y el de Angelov. Los

resultados de este estudio muestran que el modelo de Angelov es el más eficaz para mo-

delar los GaN. Un problema aún no resuelto es el no poder predecir el parámetro S12

de los transistores encapsulados a frecuencias mayores a 2GHz. El modelado no lineal

del circuito eléctrico equivalente predice razonablemente los parámetros S11, S21 y S22.

Una vez evaluado el modelo no lineal el paso siguiente es el diseño del amplificador.

En el diseño del amplificador se reafirmaron los conocimientos en la simulación, que
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con elementos concentrados es posible obtener excelentes resultados para el amplificador

clase F y clase F inverso. Desafortunadamente en la práctica, los valores obtenidos en

simulación son dif́ıciles de encontrar comercialmente, por lo tanto, en la construcción

se utilizó tecnoloǵıa de microcinta.

Para la obtención de las redes de adaptación de entrada se utilizó el método Source-

Pull implementado en ADS. Este método arroja mejores resultados, que el método

clásico, en el cálculo de la impedancia óptima a la entrada para ambos amplificadores

como para clase F y clase F inverso. Dentro de la simulación es posible hacer también

Load-Pull. Desgraciadamente los resultados obtenidos sólo están hechos a la frecuencia

fundamental, sin considerar la impedancia para el segundo y tercer armónico. Las redes

de adaptación se hicieron con substrato FR4, demostrando que éste tipo de substrato

es útil en la construcción de AP de microondas.

Se demostró que con las redes de salida propuestas en este trabajo se puede obtener

una máxima potencia y eficiencia. Sin embargo, la teoŕıa clásica sugiere que se debe

presentar un corto al segundo armónico y un circuito abierto para el tercer armónico

en el caso del AP clase F. En la práctica se demuestra que es dif́ıcil alcanzar dichas

condiciones. Por otro lado, también en la práctica, las redes de salida son adaptadas a

la frecuencia fundamental y las ĺıneas de transmisión son sintonizadas para la segunda

y tercera armónica segun sea el caso del diseño del AP clase F y clase F inverso.

El diseño final de los AP construidos, fue evaluado a un sólo tono y comparado con

lo simulado en el punto de polarización Vgs=-2.3V y Vds=10V, obteniendo aceptables

resultados. La segunda prueba realizada a ambos AP, fue nuevamente medir a un sólo

tono pero haciendo un barrido de voltaje en Vds manteniendo Vds=-2.3V. Los resultados

obtenidos son alentadores en cuanto a potencia y a eficiencia.

Se demuestra el comportamiento de las rectas de carga en tres punto de polarización
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para observar el comportamiento de la excursión de la señal a la salida del drenador.

En las especificaciones del transistor GaN RT233PD se menciona una potencia preli-

minar de 2Watts, sin embargo en los resultados registrados en los amplificadoes construi-

dos, en esta tesis, se logro una potencia de máxima de 5.4 Watts, obteniendo la máxima

excursión en la recta de carga.

Por último y contrariamente a lo reportado en la literatura, se demostró que el

AP clase F en tecnoloǵıa GaN es el mejor candidato para obtener máxima potencia y

eficiencia, en comparación con el AP clase F inverso.
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Capacitancias No-Lineales”. Tesis de Maestŕıa, Centro de Investigación Cient́ıfica y

de Educación Superior de Ensenada, Ensenada, Baja California. 171 p.

Snider, D. December 1967. “A Theoretical Analysis and Experimental Confirmation of

the Optimally Loaded and Over-Driven RF Power Amplifier”. IEEE Trans. Electron

Devices, 14(12):851-857 p.

Trask, C. 1999. “Class-F Amplifier Loading Networks: A Unifiead Design Approach”.

En: “Microwave Symposium Digest, 1999 IEEE MTT-S International”, volume 1.

IEEE. Junio 13-19, Anaheim, USA, 351-354 p.



123

Tyler, V. 1958. “A New High-efficiency High Power Amplifier”. Marconi, 2(130):96-

109 p.

Woo, Y. Y., Y. Yang, y B. Kim 2006. “Analysis and Experiments for High-Efficiency

Class-F and Inverse Class-F Power Amplifiers”. IEEE Trans. on Microwave Tech,

54:1969-1974 p.

Wren, M. y T. Brazil 2005. “Experimental Class-F Power Amplifier Design Using

Computationally Efficient and Accurate Large-Signal pHEMT Model”. IEEE Trans.

Microwave Theory and Tech, 53:1723-1731 p.

Xu, H., S. Gao, S. Heikman, S. I. Loung, U. K. Mishra, y R. A. York 2006. “A High-

efficiency Class-E GaN HEMT Power Amplifier at 1.9Ghz”. IEEE Microwave and

Wireless Componets Letters, 16(1):22-24 p.


