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El transistor de alta movilidad electronica (HEMT) basado en AlGaN/GaN es un serio
candidato para aplicaciones de microondas debido a su alta potencia y caracteristicas de
bajo ruido a tales frecuencias. El disefio de amplificadores de potencia de AlGaN/GaN
requiere de un modelo en gran sefial del dispositivo. El modelo en gran senal esta basado en
el modelo de pequena sefial obtenido a diferentes condiciones de polarizacion. Ademas,
para el analisis del comportamiento de ruido se requiere del conocimiento del modelo en
pequeiia sefial para extraer el modelo intrinseco de ruido.

El circuito equivalente en pequefia sefial utilizado para modelar MESFETs de GaAs y
PHEMTs consiste de elementos parasitos e intrinsecos. Existe un método bien establecido
para extraer los elementos parasitos para este tipo de transistor, conocido como método de
“cold FET” (FET en frio). En el caso de HEMTs de AlGaN/GaN los elementos parasitos
del modelo de circuito equivalente en pequena sefial son dificiles de extraer utilizando el
método del “cold FET”, particularmente la resistencia de compuerta R, y la inductancia de
compuerta L,. La dificultad reside en que se necesitan valores muy altos de corriente de
compuerta en directo para suprimir el efecto de la resistencia diferencial de compuerta, sin
embargo, altas corrientes de compuerta en directo pueden producir dafios irreversibles en
esta y dafiar al dispositivo.

En este trabajo de tesis se presenta un nuevo método para extraer las resistencias e
inductancias parasitas al polarizar el HEMT de AlGaN/GaN con bajos valores de corriente
de DC de compuerta en directo y drenador flotante. La originalidad del método propuesto
recae en el uso de una baja corriente de DC de compuerta en directo para extraer R, y L,
mientras que el método clasico para extraer R, y L, utiliza diferentes conjuntos de
parametros S medidos a altas corrientes de DC de compuerta en directo. Ademas, se
presenta un método sencillo para calcular las capacitancias parasitas C,, y Cpq al restar a la
medicion del “cold FET” bloqueado las inductancias parasitas de compuerta y drenador, y
tomando en cuenta la capacitancia del diodo Schottky. Se verifica la validez del método
propuesto por la buena prediccion del modelo de los datos experimentales.

Palabras Clave: AIGaN/GaN HEMTs, elementos parasitos, circuito eléctrico equivalente
de pequena senal.
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MODELING OF GaN BASED POWER TRANSISTORS.

The AlGaN/GaN high electron-mobility transistor (HEMT) is a promising candidate for
microwave applications due to its high power and low noise characteristics at such
frequencies. Power AlGaN/GaN amplifier design requires large-signal modeling of the
device. The large-signal model is based on small-signal models derived at different bias
conditions. In addition, noise performance analysis also requires the knowledge of the
small-signal model in order to extract the intrinsic noise parameters.

The small signal equivalent circuit used for modeling GaAs MESFETs and PHEMTs
consists of parasitic and intrinsic elements. For this kind of transistor, and using large DC
forward current, a well established method for extracting parasitic resistances and
inductances already exists. In the case of AlGaN/GaN HEMTs the parasitic elements of the
small-signal equivalent circuit are still difficult to extract. It’s well known that the gate
resistance R, and gate inductance L, are very difficult to extract using the cold-FET
method. The difficulty lies in the fact that a very high forward gate current is needed to
suppress the gate differential resistance. However, large gate forward currents could
produce irreversible and catastrophic damage to the transistor gate.

By biasing the AlGaN/GaN HEMTs with a low DC gate forward current and a floating
drain, a new method for extracting parasitic resistances and parasitic inductances is
introduced. The originality of the proposed method lies in the low DC gate forward current
used for extracting R, and L,. While the classical method for extracting R, and L, uses a set
of S-parameters measured under different large DC gate forward current, the proposed
method uses a data set of S-parameters measured at a single low DC gate forward current.
Also, by de-embedding the parasitic gate and drain inductances from the pinchoff “cold
FET” measurement, and taking into account the Schottky diode capacitance a very easy
method for extracting the parasitic capacitances Cp, and Cpq is presented. The excellent
agreement between the model and experimental data verifies the validity of the proposed
method.

Keywords: AlGaN/GaN HEMTs, parasitic elements, small-signal equivalent circuit.
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Capitulo 1.

Introduccion

1.1 Antecedentes.

unque los dispositivos de estado sélido han remplazado en parte a electronica de

vacio en la mayoria de los sistemas electronicos de microondas a través de los
ultimos 30 afios, la revolucion no ha terminado. En particular, los tubos de microondas
siguen dominando las areas de alta potencia de RF para microondas y ondas milimétricas
en aplicaciones de radar y en la transmision de comunicaciones. Asimismo, se ha mejorado
la capacidad de producir niveles adecuados de potencia de RF a frecuencias mayores a los
100 GHz, y la capacidad de los dispositivos para operar a temperaturas mayores a los
250 °C. El desarrollo de materiales y dispositivos de estado solido en estas areas representa
el estado del arte en la electronica de semiconductores. En estas areas, los dispositivos de
estado solido no han sido capaces de competir con los dispositivos de tubos al vacio, y la
mayoria de los dispositivos que deben entregar niveles de potencia del orden de kilo a
megawatts son disefiados utilizando varios tipos de tubos de microondas.
Actualmente los dispositivos de estado sélido producen niveles de potencia de RF menores
alos 100 W en la banda S y operan con una potencia de salida de RF razonable en el orden
de 1 W, para frecuencias en el rango de los 100 GHz. La tecnologia de combinacion de
potencia y seleccion de fase permite que la salida de varios dispositivos de estado solido se

combine produciendo una potencia de salida de RF significativamente mejorada y asi, en la



practica, los sistemas de estado solido pueden competir con sistemas de tubos al vacio en
términos de potencia de RF de salida.

Existe un gran interés en mejorar el desarrollo de dispositivos de estado sélido. El
incrementar la potencia de RF del dispositivo simplificaria enormemente las técnicas de
combinacion de potencia y permitiria reducir el costo y tamafio de los transmisores para
aplicaciones en sistemas de telecomunicaciones y radar (Trew R.J., et al., 2005).

Avances en la tecnologia para semiconductores de banda prohibida amplia, ofrecen la
promesa de producir dispositivos electronicos de microondas con capacidad de manejar
potencia de RF un orden de magnitud mayor que el maximo disponible fabricado de
semiconductores estandar, tales como el silicio (Si) y el arseniuro de galio (GaAs). Se
espera encontrar una amplia gama de aplicaciones de estos dispositivos debido a su alta
confiabilidad, tamafio pequefio y su potencial bajo costo ofrecido por la electronica de
estado solido. Los dispositivos mas prometedores son los transistores de efecto de campo
(FETs) fabricados de heterounion de AlIGaN/GaN. El gas de dos dimensiones (2DEG) que
es producido en la heterounién tiene una alta densidad de carga (s ~ 10" cm™), alta
movilidad electronica (p, ~ 1500 cm?’/V-s), y alta velocidad de saturacion (v ~ 2 x 107
cm/s). Esto permite que un transistor de heteroestructura de efecto de campo (HFET)
produzca una alta corriente de RF. Ademads, los materiales semiconductores basados en
nitruro de galio (GaN) tienen un alto campo eléctrico de ruptura critico, permitiéndoles
operar a altos voltajes. El producto de alta corriente y alto voltaje resulta en una operacioén
para altas potencias de RF.

Las redes inalambricas de banda ancha se encuentran por todas partes. Se ha pronosticado

que los transistores de GaN mejoraran estas tecnologias y muchas mas.



Estos transistores de GaN resisten un calor extremo y son capaces de manejar frecuencias y
niveles de potencia mucho mads altos de los manejados con la tecnologia de silicio (Si),
arseniuro de galio (GaAs), carburo de silicio (SiC) o cualquier otro semiconductor
fabricado. Las capacidades de manejo de frecuencias y potencias grandes pueden hacer la
diferencia en amplificadores, moduladores y otros componentes clave de las redes de
comunicaciones avanzadas, lo cual revitalizaria este sector de la tecnologia. La esperanza
es que la gente tendrd a su disposicion flujos de datos de alta velocidad usando sus
celulares, asistentes personales digitales, PC’s portatiles o cualquier otra consola de bolsillo
capaz de transmitir o recibir video o sonido de alta calidad.

Es dificil de imaginar como los amplificadores de una estacion base celular soportaran el
diluvio de informacion de un mundo en el cual cualquiera puede descargar video en
cualquier momento y en cualquier lugar. A estos amplificadores ya se les ha llevado a sus
limites. Utilizan tecnologia de silicio que es solo 10% eficiente, lo que significa que el 90%
de la potencia que se introduce al transistor es desperdiciada en forma de calor. De manera
continua, se debe expulsar este calor por medio de potentes abanicos, los cuales se deben
equipar por una compleja circuiteria que corrija los efectos armonicos y otras distorsiones
en el amplificador.

Los transistores de GaN pueden duplicar o triplicar la eficiencia de amplificadores de
estacion base, de tal manera que un area dada puede ser cubierta por menos estaciones base
o, mejor dicho, serda mas fluida con mayor informacion a mayores tasas de velocidad. Se
liberara de los abanicos y de la circuiteria de correccion; incluso serd posible disminuir una

estacion base entera al tamafio de un diminuto refrigerador, lo cual se podria colocar en un



poste de electricidad, en lugar de ocupar un costoso espacio en la oficina central de la
compaiiia de teléfonos.

Esas mismas caracteristicas de velocidad, manejo de alta potencia y resistencia de calor
harian que los transistores se ajusten a una incontable cantidad de usos (Eastman Lester F.

y Mishra Umesh K., 2002).

1.2 Objetivo.

El objetivo de este trabajo de tesis es desarrollar la metodologia tedrico-experimental para
modelar en pequena sefial por medio de un circuito eléctrico equivalente, los transistores de

potencia del tipo FET construidos en tecnologia de nitruro de galio (GaN).

1.3 Planteamiento del Problema.

El principal problema en el modelado de transistores de GaN recae en la extraccion de los
elementos parasitos; principalmente en la dificultad para determinar los elementos R, Ly y
las capacitancias C,, y Cpa. El método clasico para extraer los elementos parasitos se basa
en la aplicacion de una fuerte corriente de DC en directo en la compuerta, hasta que el
efecto capacitivo en el parametro S;; desaparece y entonces, facilmente se extrae el valor
de R, y L, a partir de los pardmetros Z. Sin embargo, en los transistores de nitruro de galio
el aplicar una fuerte corriente en la compuerta puede provocar que se destruya el diodo
Schottky. En la Figura 1 se muestra como al aumentar considerablemente la corriente de
compuerta en un HEMT de AlGaN/GaN el efecto de la resistencia diferencial de
compuerta no pudo ser suprimido como en el HEMT de AlGaAs/GaAs. El transistor de

GaN se dano6 debido a la alta corriente en directo aplicada a la compuerta.
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Figura 1. (a) y (b) Parte real e imaginaria de los pardmetros Z del cold-FET de un HEMT
de AlGaAs/GaAs. (¢) y (d) Parte real e imaginaria de Z;; de un HEMT de AlGaN/GaN.

1.4 Metodologia de Investigacion.

En el siguiente diagrama a bloques se muestran los pasos seguidos como metodologia para
este trabajo, los cuales son explicados con mas detalle a través de los capitulos que

conforman esta tesis.



e Caracteristicas fisicas y

Investigacién del material funcionamiento del material.
semiconductor fabricado a base de| ¢ Ventajas del GaN sobre otros
nitruro de galio (GaN). materiales semiconductores.

e Aplicaciones.

e Calculo de los elementos parasitos.
v'"Método en DC.

Investigacion de los métodos v'Meétodo en RF (“Cold FET”)

existentes para modelar a los

transistores. , ,
e Calculo de los elementos Intrinsecos.

v'Método en RF (“Hot FET”).

Y

e Calculo de la resistencia e inductancia

Desarrollo de un método para parasitas de compuerta R, y L.

resolver los problemas en el

modelado de transistores a base « Calculo de las capacitancias parésitas
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A4

e Analisis de los resultados obtenidos.

e Comparacion entre los datos simulados
y los experimentales.

e Conclusiones sobre los resultados
obtenidos.

Obtencion de Resultados y
Conclusiones.

L.5 Organizacion de la Tesis.

En base a la metodologia presentada, esta tesis esta organizada de la siguiente manera: En
el Capitulo II se presentan las propiedades fisicas, funcionamiento, ventajas sobre otros
materiales semiconductores y aplicaciones de los transistores fabricados a base de GaN. En
el Capitulo III se explica la importancia del modelado de transistores y se estudian los
métodos existentes tanto para el calculo de los elementos parasitos como para el calculo de
los elementos intrinsecos del circuito equivalente del transistor, asi como las desventajas de
cada uno de estos métodos al aplicarlos en transistores a base de GaN. En el Capitulo IV se

presenta un nuevo método para el calculo de la resistencia e inductancia parasitas de



compuerta R, y L, en el que se modela el diodo Schottky presente en la compuerta del
transistor. También, se desarrolla una nueva metodologia para el calculo de las
capacitancias parasitas Cpg y Cpa. Ademas, se resuelven diferentes problemas que se pueden
presentar en la extraccion de los elementos parasitos, como el célculo de la resistencia de
drenador Ry4 cuando esta no es constante en todo el ancho de banda medido, y se muestra el
procedimiento a seguir cuando la inductancia de fuente L es menor a cero, como en el caso
de algunos transistores coplanares. En el Capitulo V se muestran los resultados obtenidos
de la extraccion, tanto de los elementos parasitos como de los elementos intrinsecos del
modelo de circuito eléctrico equivalente del transistor los cuales validan al método
propuesto en esta tesis. Se comparan los datos experimentales con los simulados y se
analiza la diferencia entre el método presentado en esta tesis y los métodos existentes para
el calculo de las capacitancias parasitas. Por ultimo, se hace una conclusion sobre los
resultados obtenidos tanto de los elementos parasitos como de los intrinsecos. Finalmente,
en el Capitulo VI se presentan las conclusiones generales, asi como las aportaciones de esta

tesis. Ademas, se proponen lineas de investigacion como continuacién a este trabajo.



Capitulo II.

Material Semiconductor de Nitruro de Galio

I1.1 Caracteristicas de los Transistores de AlGaN/GaN.

ﬁ demas de tener una conductividad térmica cerca de siete veces mayor a la de GaAs,
el GaN tiene un alto campo de ruptura y por consecuencia soporta altos niveles de
potencia. Por otra parte, gracias a sus excelentes propiedades de transporte eléctrico de la
heteroestructura Al1GaN/GaN, los transistores amplifican a altas frecuencias.
El campo de ruptura de avalancha de un semiconductor es la fuerza del campo, en mega
volts por centimetro (MV/cm), necesaria para disparar lo que es conocido como ruptura de
avalancha. La condicion ocurre cuando el campo es lo suficientemente fuerte para liberar
mas y mas electrones y huecos de los 4tomos del cristal del semiconductor. Finalmente,
cuando una gran cantidad de electrones y huecos han sido liberados de los dtomos, la
corriente a través del semiconductor aumenta, hasta destruir el semiconductor.
Un alto campo de ruptura es deseado porque significa que el dispositivo semiconductor
puede soportar mayores voltajes en dimensiones menores. Un transistor de efecto de campo
(FET), por ejemplo, podria tolerar un voltaje mayor, y ese voltaje, junto con una corriente
mayor, se traduciria en una mayor densidad de potencia para el dispositivo.
El nitruro de galio tiene un campo de ruptura de alrededor de 3 MV/cm, siendo mayor que

los 0.4 MV/cm del arseniuro de galio. Por otro lado, el carburo de silicio también tiene un



campo de ruptura de alrededor de 3 MV/cm, sin embargo, carece de las caracteristicas
favorables de transporte eléctrico del nitruro de galio (Eastman Lester F. y Mishra Umesh
K., 2002).

Un alto campo de ruptura, es un indicativo de una banda prohibida ancha. La banda
prohibida de un semiconductor es una medida de la cantidad de energia que se requiere
para mover un electréon de la banda de valencia a la banda de conduccion. En algunos
semiconductores, cuando un electron cae desde la mayor banda de conduccion de energia a
la banda de valencia causa la emision de luz. Entre mas ancha sea la banda prohibida,
mayor sera la energia y en consecuencia la frecuencia del foton emitido. Este hecho explica
porque el nitruro de galio, con una de las mayores bandas prohibidas de todos los
semiconductores, puede emitir luz color verde, azul, purpura e incluso ultravioleta.

La banda prohibida del nitruro de galio es tan ancha, que de hecho, el material es
transparente, muy parecido al diamante. Fotones a cualquier frecuencia del espectro visible
tienen energias que son menores a la banda prohibida del GaN, asi que simplemente pasan
a través del material sin ser absorbidos. Esto explica porqué los LEDs de GaN azules y
verdes son claros como el agua.

El mayor provecho que se puede obtener del nitruro de galio es que combina el alto campo
de ruptura del carburo de silicio con las caracteristicas de alta frecuencia del arseniuro de
galio, silicio-germanio, o fosfuro de indio.

La libertad con la que se mueven los electrones en un semiconductor depende tipicamente
de dos factores, conocidos como la movilidad del electron y la velocidad de saturacion.

La movilidad estd determinada por la velocidad con que se mueven los electrones en el

material bajo la influencia de campos eléctricos relativamente débiles (por ejemplo, el
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causado por un voltaje aplicado). La velocidad de saturacion, por otro lado, se refiere a la
maxima velocidad que los electrones son capaces de alcanzar bajo la influencia de un
campo relativamente fuerte. La movilidad del electron en el nitruro de galio es menor que
en el arseniuro de galio, pero la velocidad de saturacion, alrededor de 1.3 x107 cm/s, es
equivalente y debe de alcanzar los 2 x 107 cm/s en los siguientes afios (Eastman Lester F. y
Mishra Umesh K., 2002).

Pero en el caso inusual del nitruro de galio, esos numeros no empiezan a contar toda la
historia acerca de la movilidad del electron. Cuando se crece nitruro de aluminio-galio
sobre una capa de un cristal similar, tal como el nitruro de galio, se forma una heterounion
entre los dos cristales diferentes. Esta heterounion es la mayor contribucion a la gran
caracteristica de alta frecuencia del nitruro de galio.

Dentro del cristal de nitruro de galio, como en cualquier cristal similar, los atomos
individuales estan cargados electronicamente o ionizados y los 4tomos de galio y nitrégeno
estan arreglados irregularmente los unos con respecto a los otros, debido a la diferencia de
tamafio. Esta combinacién de ionizacion e irregularidades lleva a polarizacion eléctrica
espontdnea dentro del cristal, o a una separaciéon de carga en incontables, regulares y
espaciados atomos positivos y negativos.

En un cristal ordinario de GaN, la polarizacién no se acumula, debido a que las regiones
cargadas de manera opuesta se cancelan. Pero esta cancelacion no ocurre donde el GaN
termina repentinamente, por ejemplo, en la heterounioén con otro cristal tal como el nitruro
de aluminio-galio. En ese caso, el cambio abrupto en la interfaz aumenta a una regioén

eléctricamente cargada en la vecindad inmediata del limite. Esa region, cargada y
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polarizada, es ademas aumentada por una polarizacion piezoeléctrica, la cual surge de la
tension producida por los dos cristales diferentes.

Estas polarizaciones combinadas, en cambio, inducen un exceso de electrones libres en el
nitruro de galio. Los electrones se concentran cerca de la region de polarizacion
fuertemente contra el nitruro de aluminio galio, pero sin desviarse dentro de este, debido a
que la mayor banda prohibida del material acttia como barrera.

Asi, un gas bidimensional de electrones de transporte de carga se forma espontaneamente,

muy cerca del limite con el nitruro de aluminio-galio.

I1.2 Estado del Arte.

El HEMT de AlGaN/GaN demuestra un excelente comportamiento en RF. La alta densidad
de carga resultante por la incorporacion de aluminio en la capa de AlGaN permite que se
obtenga una alta corriente del canal. Los primeros HEMTs fueron fabricados en substratos
de zafiro, pero en trabajos recientes se ha enfocado en el uso de substratos de SiC de tipo p.
Ademas, la mayoria de los HEMTs de AlGaN/GaN son fabricados con capas epitaxiales de

AlGaN y GaN no dopadas (Trew R.J., et al., 2005).



12

Compuerta

Fuente Drenador

AlGaN

Separador de AlGaN

GaN

Capa de Transicion

Substrato

Figura 2. Configuracion del HEMT de AlGaN/GaN.

En la Figura 2 se muestra como se hace crecer nitruro de aluminio-galio (AlGaN) dopado
con silicio sobre el GaN. El AlGaN tiene una banda prohibida mayor a la del GaN. Las
impurezas del silicio en el AlGaN donan electrones al cristal, el cual entonces tiende a
acumular electrones en las regiones de menor potencial del pozo cudntico, justo debajo de
la interfaz de AIGaN/GaN. Esto forma una “capa” de electrones, la cual constituye un gas
bidimensional (2DEG). Aqui, los electrones tienen mayor movilidad debido a que estan
separados fisicamente de los dtomos donadores de silicio ionizados que residen en el

AlGaN.
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I1.3 Ventajas del Material Semiconductor de Nitruro de Galio.

Para que un nuevo material semiconductor sea exitoso, debe tener claras ventajas sobre
tecnologias existentes. A menudo el nuevo material debe superar el desempefio de otros
materiales, permitir nuevas aplicaciones, o prometer reducciones significativas de costos.

La Tabla I muestra algunas propiedades de los semiconductores mas importantes (Silicio
(Si), arseniuro de galio (GaAs), fosfuro de indio (InP) y los recién emergentes
semiconductores de banda prohibida ancha (WBGS) carburo de silicio (SiC) y nitruro de
galio (GaN) (Eastman Lester F. y Mishra Umesh K., 2002). Para aplicaciones electronicas
de alta potencia, el valor agregado de WBGS puede ser encontrado mediante la
combinacion de un alto voltaje de ruptura con una alta velocidad del electron. Esto es
prometedor en la realizacion de aplicaciones a alta frecuencia y alta potencia, las cuales no
pueden ser realizadas en otros sistemas de materiales. Otra ventaja esta relacionada con la
banda prohibida. Una banda prohibida ancha implica mayores enlaces en el material,
haciéndolo menos susceptible a quimicos y variaciones de temperatura. Por lo tanto,
dispositivos desarrollados utilizando estos materiales pueden ser utilizados en ambientes

hostiles.



Tabla I. Ventajas del GaN sobre otros materiales.
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Ventajas del Nitruro de Galio Sobre
Otros Materiales Semiconductores

Semiconductor Silicio | Arseniuro | Fosfuro | Carburo | Nitruro de
(comunmente utilizados) de Galio de Indio | de Galio
(AlGaAs/ | (InAlAs/ | Silicio (AlGaN/
Caracteristica Unidades InGaAs) InGaAs) GaN)
Banda Prohibida eV 1.1 1.42 1.35 3.26 3.49
Movilidad del cm?/Vs 1500 8500 5400 700 1000 - 2000
Electron a 300°K
Velocidad de X10"em/s | 1.0 1.3 1.0 2.0 1.3
Saturacion pico (1.0) (2.1) (2.3) (2.0) (2.1)
Campo de ruptura MV/cm 0.3 0.4 0.5 3.0 3.0
Critico
Conductividad W/cm*K 1.5 0.5 0.7 4.5 >1.5
Térmica
Constante € 11.8 12.8 12.5 10.0 9.0
Dieléctrica Relativa

I1.4 Origen de los electrones 2DEG.

Los dispositivos HEMT basados en la tecnologia AlGaAs/GaAs tienen canales de

conduccion formados por una capa de conduccion de electrones libres en la heterounion

formada por un semiconductor dopado de banda prohibida ancha (AlGaAs) y un

semiconductor de banda prohibida, no dopada, mas pequefia (GaAs). Los electrones en el

borde del AlGaAs dopado se transfieren al semiconductor de menor banda prohibida y se

juntan en el pozo cuantico que se forma en el GaAs en la interfaz entre los dos materiales.

Los electrones son confinados en el pozo cuantico, el cual tiene un espesor en el orden de
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los 20 — 30 A. La distribucién de electrones en el pozo cuéntico es esencialmente de dos
dimensiones debido a la gran dimension del canal tanto a lo largo como a lo ancho, y el
pequeiio espesor del pozo cuéntico. Por esta razén se le da el término de gas de electrones
de dos dimensiones a la densidad de carga (2DEG) y es caracterizada como una densidad
de carga por unidad de 4rea (1) con unidades de cm™. La densidad de carga por unidad de
area para la heterounion de AIGaAs/GaAs es del orden de 1 ~ 2 x 10" ¢m™ (Trew R.J., et
al., 2005). La ventaja del 2DEG es que esencialmente no hay atomos de impurezas en el
GaAs no dopado ni en el pozo cuantico, y los electrones en el canal de conduccion no
experimentan una dispersion de impureza significativa, permitiéndoles una muy alta
movilidad, generalmente mucho mayor que la que se puede obtener en la mayoria de los
materiales semiconductores. La velocidad de portadores es alta, y la resistencia del canal de
conduccion es muy baja, permitiendo que los HEMTs tengan un buen comportamiento a
alta frecuencia y con caracteristicas de bajo ruido.

Por otra parte, las primeras heteroestructuras de AlGaN fueron fabricadas al crecer capas
delgadas de AlGaN en material GaN mas delgado. Originalmente ninguna de las capas de
AlGaN ni GaN fueron dopadas. Sin embargo, se observo que, a pesar de la falta de
electrones del dopado, un 2DEG fue establecido en la heterounion, como se muestra en la
Figura 3. El 2DEG tiene una muy alta densidad de carga por unidad de area, del orden de
Nss ~ 10" cm'z, lo cual es uno de los cinco ventajas del AlGaN/GaN sobre la heterounioén

de AlGaAs/GaAs.



16

Compuerta AlGaN GaN
Metal No-dopado No-dopado

A M
++++++++

d®Pp

Densidad 2DEG del Electron (~10"”cm™)

Figura 3. Banda de conduccion de una heterounion de AlGaN/GaN mostrando el pozo
quantico y 2DEG.

La pregunta fundamental es: ya que no se introducen intencionalmente atomos de
impurezas para suministrar electrones, ;cudl es la fuente de electrones que forma el 2DEG?
Los datos medidos de heteroestructuras fabricadas con una variedad de condiciones de
crecimiento siempre producen una alta densidad de 2DEG. Se ha establecido que la
densidad del 2DEG varia con la concentracion de Al en la capa de AlGaN, obteniéndose
una mayor densidad de carga para mayores concentraciones de Al (Trew R.J., ef al., 2005).
Un argumento valido para la formacion del gas bidimensional de AlGaN/GaN puede ser

explicado mediante el modelo mostrado en la Figura 4.
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Frente de
Crecimiento

Al,Ga;4N/GaN
E(y) = (-9.5x — 2.1x%) MV/cm

E :&n~106V/cm

n

£,.8,

Figura 4. Modelo de formacion del gas bidimensional en la interfaz AIGaN/GaN.

De acuerdo a este modelo, los electrones que forman el gas bidimensional resultan del
proceso de crecimiento. Se sabe que la capa del semiconductor AlGaN es tanto polar como
piezoeléctrica. Durante el crecimiento, los atomos del cristal se alinean de tal manera que la
parte positiva de las capas atomicas esta alineada hacia la capa de GaN. Al incrementarse el
espesor de la capa, durante el crecimiento, las capas atdmicas contindan alinedndose
creando un campo eléctrico interno a la capa de AlGaN, con la parte positiva del dipolo
frente al GaN y el lado negativo del dipolo frente a la superficie de crecimiento. La
magnitud del campo eléctrico es muy alta, del orden de E ~ 10° V/cm, y es suficiente para
ionizar algunos de los electrones covalentes, asi como impurezas que estan presentes en el
material. El campo eléctrico ionizara electrones y causard que fluyan hacia la interfaz en

donde caeran dentro del pozo cudntico, creando asi el gas bidimensional. A medida que los
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electrones se mueven del AlGaN al GaN la magnitud del campo eléctrico se reduce,
actuando de ese modo como un mecanismo de retroalimentacién que apaga el proceso de
transferencia de electrones. Se establece una condicion de equilibrio cuando se transfieren
suficientes electrones al pozo cuantico para reducir la magnitud del campo eléctrico en el
AlGaN al punto donde no se transfieren mas electrones. La concentracion de aluminio en el
AlGaN se convierte en un control en la densidad del gas bidimensional desde que produce
una tension en la interfaz de AlGaN/GaN que incrementa la densidad de carga
polarizacion/piezoeléctrico, la cual de acuerdo con la ley de Gauss define el campo

eléctrico en el AlGaN.

I1.5 Efectos de Alta Corriente y Limitaciones Carga-Espacio.

Durante la porcion del ciclo de RF de alta corriente, la densidad de corriente puede
alcanzar valores muy grandes. Por ejemplo, el espesor del pozo cuantico para el canal de
conduccion en la heterounién del AlGaN/GaN es de alrededor de 25 A. La corriente
medida para estos dispositivos se encuentra en el orden de los 1 — 1.2 A para un dispositivo
de Imm de ancho. De tal forma que, si todos los electrones fueran confinados al pozo
cuantico la densidad de corriente seria del orden de J ~ 50 x 10° A/em®. Los efectos de
carga-espacio ocurren cuando la densidad de electrones inyectada es del orden de la carga
en el material. Bajo estas condiciones, el campo eléctrico se ve afectado por la carga
inyectada de acuerdo a la ecuacion de Poisson:

9E_ (N, —n —on)=-L s, (1)
dx ¢ £
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donde la densidad de portadores de corriente en equilibrio #n,, es esencialmente igual al
dopado del material Ny, y Jn, es el exceso de carga inyectada.

El nivel de carga inyectada que producira perturbaciones en el campo eléctrico escalado
con la cantidad de dopado del material. Para un dopado en el material de Ny ~ 10'® cm™ la
corriente critica para el comienzo de los efectos de carga espacial es Jo. ~ 30 x 10> A/em?,
y para Ngq ~ 10" cm'3, se incrementa a Jo. ~ 30 x 10° Alcm? (Trew R.J., et al,, 2005).

La densidad de corriente de operacion medida en los HEMTs de AlGaN/GaN se encuentra
por encima del campo eléctrico para el comienzo de los efectos carga-espacio durante la
porcidn de alta corriente del ciclo de RF. Una vez que ocurren los efectos carga-espacio, la
resistencia del semiconductor aumenta muy rapido. Por ejemplo, se ha reportado que al
duplicar la corriente se produce un incremento de un orden de magnitud en la resistencia
del semiconductor. El efecto de carga-espacio tiene el mayor efecto en la region
compuerta-fuente y produce una resistencia de fuente modulada por corriente. El resultado
es que la recta de carga dindmica no puede lograr el mayor potencial de corriente indicado
en las curvas caracteristicas I-V. La recta de carga dindmica se modifica a valores de

voltaje mayores.

I1.6 Efectos de Alto Voltaje.

La porcion de alto voltaje en el ciclo de RF introduce no linealidades debido al fenomeno
de ruptura. Existen dos fenomenos mayores de ruptura que afectan el rendimiento del
HEMT:

1. Conduccion en inversa de la compuerta debido al alto campo eléctrico en el borde

de la compuerta.
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2. Ruptura de RF en el canal de conduccion debido al alto campo eléctrico que existe
a través del dominio de la carga.

Es bien sabido que existe un valor elevado de campo eléctrico en el borde de la compuerta
debido a la geometria bidimensional de los FET. La magnitud del campo eléctrico en este
punto varia con el voltaje aplicado en la compuerta, incrementandose cuando el voltaje de
compuerta se aproxima al pinch-off, y ademas con el incremento del voltaje de drenador.
Para altos voltajes de drenador, los cuales ocurren durante la porcion de alto voltaje en el
ciclo de RF, y para grandes voltajes de compuerta, la magnitud del campo eléctrico en el
borde de la compuerta puede facilmente exceder E ~ 10° V/em. Esto es suficiente para
producir una conduccion en inversa en la compuerta por un mecanismo conocido como
efecto tunel de electrones.
Los electrones que pasan por debajo de la superficie del semiconductor se pueden acumular
en la superficie cerca de la compuerta, creando un efecto de ‘“compuerta virtual,” donde
parece que aumenta la longitud de compuerta con el incremento de la corriente de fuga por
el efecto tunel. Bajo estas condiciones, la longitud de compuerta aparenta ser una funcién
dindmica de la RF aplicada, y se incrementa al aumentar la RF. Esto genera un decremento
dependiente de la RF aplicada, en la capacidad de manejo de corriente del dispositivo, y
una reduccion en la fr del dispositivo. Los electrones que se acumulan en la superficie
debido a las trampas de portadores se mueven lentamente debido a la alta masa efectiva
resultante en la superficie de la banda de conduccion. Se mueven con baja movilidad y se
disipan lentamente. De esta manera, al pasar los electrones a la superficie, la regién de
desercion debajo de la compuerta es menos capaz de responder a modulaciones rapidas del

voltaje de compuerta, introduciendo un retardo de tiempo en el comportamiento corriente-
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voltaje y una reduccion en el comportamiento a alta frecuencia del dispositivo. Ademas, la
region de desercion debajo de la compuerta produce una barrera electrostatica en el camino
de los electrones del canal, y debido a que esta barrera no es modulada tan rapidamente,
los electrones del canal tienden a ser atrapados en la region compuerta-fuente. La carga
atrapada aumenta el efecto carga-espacio e incrementa la resistencia de fuente cuando la
corriente excede la condicion de corriente limitada por la carga espacial (Trew R.J., et al.,
2005). Ademas, bajo la aplicacion de campos altos, los electrones pueden pasar de la
compuerta al semiconductor con suficiente energia como para producir una ionizacion de
impacto. Cuando esto ocurre, la corriente de compuerta se incrementa y empieza una
emision de luz en el borde de la compuerta. Las caracteristicas de la conduccion en inversa
del electrodo de compuerta son un factor importante en la determinacion del
comportamiento en saturacion del dispositivo cuando opera bajo condiciones de pequefia
senal.

El efecto de fuga en la compuerta puede reducirse enormemente con la aplicacion de la

9999

tecnologia ““field-plate””. Al aplicar la técnica “field-plate” se suprime el campo eléctrico
en el borde de la compuerta, y de ese modo se reduce la corriente de fuga
significativamente. Esta tecnologia es utilizada tanto en MESFETs y HEMTs de GaAs
como en HEMTs de AlGaN/GaN. La tecnologia “field-plate” permite la aplicacion de
grandes voltajes de drenador; se han aplicado voltajes de drenador del orden de V4 = 30-
40 V para FETs de GaAs, y V4 = 120 V para HEMTs de AlGaN/GaN. Esto, por supuesto,

permite que se desarrollen voltajes de RF muy altos a través del dispositivo y que se genere

una potencia de salida de RF alta.
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I1.7 Modo de Operacion.

El FET ordinario de silicio tiene tres terminales llamadas fuente, compuerta y drenador. La
compuerta esta separada del substrato subyacente por medio de un aislante delgado. En el
tipo de dispositivo mas comun, un voltaje positivo aplicado a la compuerta crea una region
bajo el aislador con varios electrones en movimiento. Esta region, en consecuencia, permite
el paso de corriente entre la fuente y el drenador. Entre mayor sea el voltaje de compuerta,

podra haber una mayor cantidad de corriente de drenador-fuente.

Transistor de Efecto de Campo de Silicio

Voltaje Voltaje Positivo

Compuerta
Positivo B

Aislador
Fuente

Silicio
Tipo N
Corriente

Silicio
Tipo P

Encendido Apagado

Figura 5 Modo de operacion de un FET de Silicio.

Por otro lado, en el FET de GaN, el gas electronico bidimensional ya existe naturalmente.
Asi que un voltaje positivo aplicado en el drenador genera inmediatamente una corriente de
la fuente al drenador. Asi, la cantidad de corriente varia al aplicarle un voltaje negativo a la
compuerta, la cual restringe el numero de electrones para fluir de la fuente al drenador. Un

voltaje negativo lo suficientemente grande elimina totalmente el flujo de corriente. Asi, en
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contraste con el FET de silicio, el cual se encuentra normalmente apagado, el FET de GaN
se encuentra normalmente encendido.

Esto nos lleva a otra caracteristica unica del FET de GaN: no requiere de impurezas no
dopadas. El gas de portadores moviles puede ser creado en la mayoria de los otros
semiconductores solamente al doparlos con impurezas para permitirles un exceso de

electrones o huecos.

Transistor de Efecto de Campo
de Nitruro de Galio

. . Voltaje Negativo
Fuente Voltaje Positivo

Drenador ‘

_"_:-’_r Compuerta
g ‘ Y .)'ﬂ;;
=

AlGaN

Corriente

GaN

Encendido Apagado

Figura 6 Modo de operacion de un FET de GaN.

Se ha demostrado que los amplificadores de potencia de microondas fabricados con estos
dispositivos ofrecen un comportamiento superior de potencia de salida de REF,
particularmente a temperaturas elevadas, comparados con componentes fabricados de FETs
(MESFETs) de metal semiconductor a base de GaAs o transistores de Si. Se espera que
estos dispositivos encuentren aplicaciones en fuentes de RF y amplificadores de potencia

para transmisores de las estaciones base empleadas en sistemas de telefonia celular, en
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transmisores de satélite, en transmisores de HDTV, modulos de potencia para radares de
seleccion de fase, radares de vigilancia y control de trafico y otras aplicaciones. Los
dispositivos son particularmente muy atractivos en aplicaciones donde se requiere una
operacion a altas temperaturas. Sin embargo, antes que el potencial de estos dispositivos
esté disponible, se deben de resolver los problemas que esta tecnologia presenta

actualmente en RF.

I1.8 Aplicaciones.

Casi todas las primeras investigaciones en dispositivos de banda ancha (WBGS) fueron
dirigidas hacia aplicaciones optoelectronicas. Esto se debio al hecho de que el azul era el
unico color faltante en el mercado de los diodos emisores de luz (LED). Antes de que el
GaN estuviera disponible, el SiC fue utilizado, pero su banda prohibida indirecta resulté en
eficiencias pobres. Usando la aleacion de nitruro de aluminio galio indio (InGaAIN) se
pueden realizar LEDs altamente eficientes con longitudes de onda variando desde
ultravioleta al azul/verde.

LEDs basados en GaN pueden ser utilizados, en conjunto con LEDs amarillos y naranjas
fabricados utilizando el sistema de materiales de fosfuro de Indio, Galio y Aluminio
(AlGalnP), para realizar pantallas de television a todo color empleando LEDs. Otras
numerosas aplicaciones son posibles incluyendo semaforos, iluminacion automotriz, y
posiblemente iluminacion en general. Los LEDs blancos se han realizado al aplicar una
capa de fosfuro dentro de un LED ultravioleta. Como en la luz tubular, esto convertira al

foton ultravioleta en luz visible.



25

Los dispositivos optoelectronicos a base de GaN representan un mercado multimillonario
pero auin existen varios problemas por resolver. Los mas importantes estan relacionados
con el dopado del material tipo p y la obtencién de espejos con cavidades de alta
reflectividad. Este proceso es dificil porque los materiales dopantes, la mayoria de
magnesio (Mg), tienen una alta energia de activacion.

La mayor parte del desarrollo de WBGS para aplicaciones electronicas estd dirigido hacia
dispositivos de alta potencia y frecuencia. Se ha demostrado una impresionante potencia
del orden de 4-6 W/mm a 4 GHz para MESFETs de SiC y de 10-11 W/mm a 10 GHz para
AlGaN/GaN HEMTs (Jacobs Bart, 2004). Los HEMTs basados en GaN muestran
usualmente una mejor operacion a alta frecuencia debido a las altas movilidades que se
pueden lograr en estas estructuras. Tanto el SiC como el GaN ofrecen la ventaja de una alta
densidad de potencia y buenas propiedades térmicas, lo cual puede resultar en médulos mas
pequefios con menos requerimientos de enfriamiento. Ademads, si se usan voltajes de
alimentacion mayores, las impedancias de entrada y salida aumentan considerablemente, lo
cual reduce la complejidad del acoplamiento de impedancias. Recientemente se han
desarrollado HEMTs basados en GaN los cuales entregan 20 W. Estos dispositivos son
disefiados para aplicaciones en sistemas universales de comunicaciones méviles (UMTS).
Una gran parte de las investigaciones para aplicaciones electronicas en WBGS esta
relacionada con la industria militar. En Estados Unidos, la oficina de investigacion naval
(ONR) esté4 activamente involucrada en la coordinacion y financiamiento de programas de
investigacion llevados a cabo en varias universidades. Una de las aplicaciones que se les
quiere dar a estos dispositivos es la creacion de un amplificador de banda ancha para

radares multifuncionales. Este sistema podria disminuir el area total de arreglos de radares
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que podrian ser aprovechados por los adversarios y asi eludir un posible conflicto
electromagnético entre diferentes arreglos y reducir los costos totales. Otro ejemplo es un
amplificador de bajo ruido (LNA), el cual es mas robusto debido al alto campo de ruptura 'y
a su buena conductividad térmica. Se han publicado dispositivos con figuras de ruido bajas
del orden de 0.6 dB a 10 GHz y puntos de interseccion de intermodulacion de tercer orden
10 dB mayores que para aquellos amplificadores basados en GaAs.

Otra area de aplicacion es la electronica de alta temperatura. Usualmente, los sistemas
electronicos que controlan y monitorean dispositivos de alta temperatura, como el motor de
un jet, estan localizados en areas de enfriamiento. Esto requiere alambrado entre el sistema
electronico y los sensores. Si estos sistemas pudieran ser instalados en el area de alta
temperatura, la cantidad total de alambrado podria reducirse. La degradacion del cableado
ha sido la mayor causa de tragedias de la aviacion. WBGS tiene que competir con las
tecnologias de Si de baja potencia y de Si aislante (Sol), que son utilizadas actualmente
para aplicaciones a temperaturas mayores a 300 "C. Por tanto, el valor agregado para los
WBGS se encuentra en el rango de 300 — 600 °C. La razén para que estos dispositivos se
introduzcan en este mercado estd relacionada al hecho de que pueden soportar estas
temperaturas y la oxidacion asociada. Se espera que el mercado total para la electronica de
alta temperatura alcance los $900 millones de ddlares para el afio 2008. Se ha estimado que
el mercado total de dispositivos electronicos de GaN alcance los $500 millones de dolares a
finales de esta década. Sin embargo, la economia de escala en el mercado de la
optoelectronica, asi como las mejoras en el material y en el crecimiento del substrato en

esta area, podrian acelerar la industrializacion de dispositivos electronicos en base a GaN.
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Capitulo III.

Modelado de Transistores

II1.1 Importancia del Modelado de Transistores.

El modelo de circuito eléctrico equivalente en pequena sefal de los transistores de
efecto de campo (FET) es muy importante en el disefio de circuitos de microondas.
Estos modelos proporcionan una relacion entre los parametros S medidos y el proceso
eléctrico ocurrido en el dispositivo. Cada uno de los elementos en el circuito eléctrico
equivalente se aproxima a un elemento de tipo concentrado que se relaciona con algin

aspecto fisico del dispositivo, como se muestra en la Figura 7 (Loo Yau, 2006).
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Figura 7. Ubicacion de los elementos del circuito eléctrico equivalente para un transistor de
efecto de campo.
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Actualmente existen diferentes tecnologias que compiten por el mercado de los
amplificadores de potencia altamente eficientes a base de transistores de efecto de campo
como son los amplificadores clase E y clase F. Estas tecnologias son:

a) Silicio FET-LDMOS

b) Nitruro de Galio FET- GaN

c¢) Carburo de Silicio FET- SiC
En los amplificadores de potencia altamente eficientes los elementos parasitos del
transistor tienen un impacto negativo en la eficiencia debido a su contribucién en la
determinacion de la impedancia de carga.
Para evaluar el rendimiento de los transistores de potencia se utilizan modelos del tipo de
circuito eléctrico equivalente y mediciones de las caracteristicas AM-AM y AM-PM en
uno y dos tonos. El circuito eléctrico equivalente no lineal mostrado en la Figura 8 se
puede dividir en dos partes: La primera parte estd formada por los elementos parasitos o
extrinsecos, los cuales son independientes de los voltajes de operacion pero dependientes
del empaquetado y de las dimensiones de los PADs. La otra parte estd formada por los
elementos intrinsecos, los cuales son dependientes del voltaje aplicado en las terminales del

transistor y de la tecnologia de fabricacion (Loo Yau, 2006).
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FET Intrinseco
L, | Cu Rg

Figura 8. Modelo en gran sefial del FET.

Se han desarrollado diferentes métodos para extraer los elementos parésitos de los
transistores de efecto de campo en tecnologia GaAs y también se han desarrollado
métodos para mejorar los modelos no-lineales de los mismos. Recientemente, se ha
iniciado el estudio de tecnologias emergentes de FETs de potencia a base de nitruro de
galio (GaN). Una meta importante es estudiar los diferentes métodos desarrollados en la
literatura para determinar por medio de mediciones de RF, los elementos parasitos
introducidos por el encapsulado y los elementos parasitos propios de los FETs de GaN (R,
Ry, Rg, Ls, Lg, Lg). Para la evaluacion de los FET de GaN se requiere una topologia del
circuito eléctrico apropiada, con el fin de lograr un mejor circuito eléctrico equivalente (ya
sea lineal o no lineal). Existen varias topologias, donde la diferencia principal entre estas,

es la localizacion de las capacitancias pardsitas, las cuales dependen de la geometria y del
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empaquetado del transistor. En el proceso de modelado del transistor por medio de un
circuito eléctrico equivalente, los elementos que se obtienen primero son los parésitos, y
después de aplicar el proceso de de-embedding, mediante el cual se restan los elementos
parésitos, se obtienen los elementos intrinsecos. Una buena extraccion de los elementos
extrinsecos del dispositivo junto con una topologia adecuada conduce a valores verdaderos

del transistor intrinseco y esto lleva a buenos modelos (Reynoso et al. 1997).

I11.2 Métodos Para Determinar los Elementos Parasitos del

Circuito Equivalente del FET de Pequena Senal.

I11.2.1 Resistencias e Inductancias Parasitas.

111.2.1.1 Método en DC.

Desde el punto de vista experimental, este método para el calculo de las resistencias
parasitas (Reynoso et al. 1996) consiste en la medicion de las caracteristicas de I,(Vq) e
(V) en polarizacion directa (V, > Vyp; > 0) con drenador o fuente flotante (I, es igual a I
0 Igq, Vg es igual a Vg 0 Vg y Vg es igual Vg 0 Vg con drenador o fuente flotante,
respectivamente). El principio de medicion se ilustra en la Figura 9. Desde un punto de
vista tedrico, la técnica R se utiliza junto a un modelo de diodo Schottky modificado. La
teoria nos lleva a la solucion de un sistema de ecuaciones simultaneas lineales donde Rg, Ry

y Rg son las incégnitas.
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Figura 9. Modelo de diodo Schottky para transistores con drenador o fuente flotante.

A. Técnica R™™
Del circuito mostrado en la Figura 9, el voltaje V4 causado por la corriente I, puede
calcularse como

Vg =IR™, 2)
donde R es la resistencia del circuito (Re”d =R 0 R,/ con drenador o fuente flotante
respectivamente).
En principio, se esperaria que R““ tuviera un solo componente R« (R= = R, 0 Ry con
drenador o fuente flotante, respectivamente). Sin embargo, debido a la distribucion de
corriente de compuerta, una fraccion del voltaje V; cae en la resistencia de canal R,.
Basado en esta suposicion K.W. Lee et al. (1985) proponen que una resistencia

suplementaria R, debe ser anadida a R«. Con respecto al valor o, se ha reportado
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end

(Chaudhuri y Das, 1985, Lee et al., 1985) que o, = 2. Bajo estas condiciones R™ estd dada
por
R
R =R™ =R, +TC” drenador flotante, (3)
R
R™ =R =R, + 2"” fuente flotante, 4)

donde, R;, Ry y Rep, son las incognitas. Estas expresiones constituyen a las dos primeras
ecuaciones del sistema a resolver.
Por otro lado, de las mediciones Iy(Vg4) y de acuerdo con (2), los valores de R se

obtienen de la pendiente de Vg4 versus I:

V
end __ ds
Rs - I ” (5 )
85/ drenador flotante
v
d S
R =| . (6)
&d fuente flotante

B. Modelo del Diodo Schottky Planar.

Hasta aqui, las ecuaciones con Rs y Ryq se han establecido. Sin embargo, para un calculo
completo de las resistencias parasitas, se necesitan ecuaciones que contengan a la
resistencia de compuerta R,.

Bajo condiciones de drenador o fuente flotante, el transistor estd formado por contactos
compuerta-fuente o compuerta-drenador, respectivamente. Entonces, el transistor se
modela por un diodo Schottky planar real mostrado en la Figura 9. Bajo condiciones de

polarizacion en directa (V> Vy,; > 0), la corriente I, que fluye a través del diodo se da por
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y
I =1 ex , 7
¢ =1 p[nUTJ (7)

donde

I corriente de saturacion (A): Is = (I)s o (Is)s con drenador o fuente flotante;

A% voltaje a través del diodo Schottky ideal (V);

n factor de idealidad del diodo Schottky real: n = n; 0o n; con drenador o fuente
flotante;

Uz potencial térmico (V): Ur =kT/q;

k constante de Boltzmann (J/K);

T temperatura absoluta (K);

q carga del electrén (C);

La corriente de saturacion esta dada por

IS:S-A**-TZ-exp[_U—I/Z’i], ®)

T

donde

S superficie de compuerta (cm?);

A**  constante de Richardson (A cm™ K™);

Vi altura de la barrera Schottky (V).

El voltaje V a través del diodo ideal puede escribirse en términos del voltaje positivo

externo V, y del voltaje sobre la resistencia en serie R asociada al diodo Schottky como
V=V,-LR. ©)

Sustituyendo (9) en (7) y garantizando que V, > 3kT/q, (7) se convierte en
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Vv -1 RJ
& & | (10)

I, =1, 'exp( U,
Entonces, después de una manipulacion algebraica el voltaje V, se expresa, utilizando (10)
por

Ve = RI, + nUrln(ly) - nUrIn(I). (11)
Definiendo R® y R como los valores de la resistencia en serie R con drenador o fuente
flotante, respectivamente, en el caso del transistor se ha mostrado que R se puede escribir
como

R® =R, + Ry + 0iReh, (12)

RY =Ry + R, + aRep, (13)
donde «;, es un factor igual a 1/3 (Chaudhuri y Das, 1985) y R, R4, Ry, y Ren son las
incognitas. Estas expresiones completan el sistema a ser resuelto.
En relacion con los coeficientes R® y R, sus valores se calculan a partir de mediciones
I,(V,) siguiendo cualquiera de los siguientes métodos.
C. Primer método para el cdlculo de la resistencia en serie del diodo Schottky.
Este método, inspirado en el trabajo reportado por Bennet (1987), se basa en la
optimizacién por minimos cuadrados de la funcion analitica que predice las caracteristicas
I(V) de un diodo Schottky real (11). Esta funcién se escribe como

Ve =RI, + aln(ly) + b, (14)
donde los coeficientes R, a y b son las variables a optimizar. Las expresiones de a y b estan
dadas por

a=nUr (15)



35

= -aln(ly). (16)
Con la ayuda de m mediciones de corriente I, para m valores de voltaje V, es posible

definir la funcion de error X a ser minimizada:

X=X [r1, +an(,)+b-v, . (17)

i=1
El minimo de X ocurre cuando las derivadas parciales con respecto a R, a y b son iguales a
cero. Estas condiciones conducen a un conjunto de tres ecuaciones lineales simultdneas
donde R, a y b son las incognitas. Las ecuaciones resultantes pueden ser escritas de forma
matricial como
E-Y=F, (18)

donde

i
LN
I\
i

E= i(lginnIgi) i(lnlgi i i(lnlgi)

, (19)
i(lgi) i(lnlgi) m
Y"=[R a b, (20)

P30 S ) 30 @

i=1 i=1 i=1
Después de resolver la ecuacion (18) se pueden obtener todos los pardmetros del diodo
Schottky real: la resistencia en serie R, el factor de idealidad n (n = a/Uy) y la corriente de

saturacion I [I; = exp(-b/a)].
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D. Segundo método para el calculo de la resistencia en serie del diodo Schottky.

Este método, desarrollado mediante el procedimiento reportado por Cheung (1986),
consiste en la optimizacion de la relacion lineal entre las variables (6Vy/ dlnl,) € I, en la
region positiva de las caracteristicas /(V) del diodo Schottky. Calculando la derivada
parcial de Vg (14) con respecto de /n(1,) se tiene

8Vg
=RI, +a. (22)
8ln1g

La ecuacién (22) caracteriza una linea recta con R como pendiente y @ como interseccion
con las ordenadas. Tomando un conjunto de m mediciones de corriente /, para m valores de

voltaje V,, es posible calcular (m — 1) valores medios de la derivada (6V¢/ dinly)

AVgl Ang AVgi AVg(m—l)
Alnl, Alnl, Alnl, Alnl,,
donde
Ao _ Ve Ve (23)
Alnl, 1Inl,,,—Inl,

Utilizando los (m — 1) valores de (0Vy/ dlnly) calculados y los (m — 1) valores
correspondientes de /, medidos, R y a, se calculan mediante el método de optimizacion por
minimos cuadrados. Es importante notar que, a diferencia del primer método, el segundo
método no permite una extraccion completa de los parametros fisicos del diodo Schottky

real.
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E. Extraccion de las resistencias de parasitas.

Para la estimacion de las resistencias parasitas, las ecuaciones (5), (6), (12), y (13) se deben
resolver simultdneamente. Se tiene un conjunto de cuatro ecuaciones lineales con cuatro
incognitas (R, Ry, Rg y Repn). St los valores de Rs y Ry se obtienen de (5) y (6), y luego se

sustituyen en (12) y (13) el sistema a ser resuelto se convierte en:

R

R +—L=R", (24)
2
R

R, +— =R, (25)
2

R, _Ra _ R — R, (26)
6
RC a en

Rg—?"=R“)—Rd". (27)

Se obtienen dos expresiones equivalentes para el término (Ry — Ren/6) (26) y (27). Asi, si
las mediciones en DC con drenador y fuente flotante son consistentes una con la otra, se
debe encontrar que

R® —R" =R — R, (28)
Por otro lado, se espera que el valor de R, sea demasiado pequeiio con respecto al valor de
las resistencias parasitas. De tal manera que, R,, Rq y R, se obtienen finalmente por

R, =R, (29)

R, =RY, (30)

=l k

:[R(d)—Rsnd]. (31)
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I11.2.1.2 Métodos en RF (“cold FET”).

111.2.1.2.1 Método del “cold FET”.

Este método presentado por Dambrine et al. (1988) divide el circuito eléctrico equivalente
del transistor (Figura 10) en dos partes:
1. Elementos intrinsecos Cgs, Cgd, Cas, Ri, Ras, 8m Y T, los cuales son dependientes de la
polarizacion.
2. Elementos extrinsecos Ly, Ry, Cpe, Ls, Rs, La, Rqg y Cpg, los cuales son

independientes de las condiciones de polarizacion.

[
]
@)
=
O
o
(0]
E)
=
NI
[l
i
&
=
&
[
|
@)
2

—_—— e —— — e —_— —_———— —_——_—_ =

Figura 10. Modelo del circuito eléctrico equivalente del transistor propuesto por Dambrine.
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El método de “cold FET” permite el célculo de los elementos parasitos en una banda de
baja frecuencia. De acuerdo a Diamant y Laviron (1982), los pardmetros S medidos con
una polarizacion de cero volts en el drenador pueden ser utilizados para la evaluacion de
los elementos parasitos debido a que el circuito equivalente es mas simple.

La Figura 11 muestra la red RC distribuida que representa el canal de un FET bajo la

compuerta con Vg = 0.

Compuerta
T 1
' I
\\ ~
\x.\ J_ J_ ______ &Rd)‘ 1&(:9 //
. 1z 1 e
y N - -

AT AT A e i TA T, W
ARc Rd

Figura 11. Descripcion de la red RC distribuida bajo la compuerta.

Polarizando al transistor en directo (Vg > V1 > 0; Vg, = 0) los pardmetros de impedancia z;;

del circuito de la Figura 11 (sin considerar las resistencias R y Rg) se pueden escribir como

R
z, = ch +Zdy, (32)
3
R
Z1p T Zy :76}" (33)

Zy =Ry, (34)



40

donde R¢, es la resistencia del canal debajo la compuerta y Zg, es la impedancia

equivalente de la barrera Schottky.

_ nkT

R,
& , donde R, ,
ql,

=—% , (35)
1+ joC R, -

dy

donde n es el factor de idealidad, k la constante de Boltzmann, T la temperatura, C, la
capacitancia de compuerta, € /, la corriente DC de compuerta.

Al incrementar la corriente de polarizacion directa en la compuerta, Rqy disminuye y Cy se
incrementa, pero el comportamiento exponencial de Ry, contra Vg es un factor dominante.
Como consecuencia, el término wR¢,Cy tiende a cero para densidades de corriente cercanas
a 5x10’-10* A/m”. En ese caso se tiene que

_ nkT

a (36)

Zdy ~ dy

Para tales valores de corriente de compuerta, el efecto capacitivo de la compuerta
desaparece y el parametro z;; se convierte en real,

11 3 q]g °

(37)
Ademas, la influencia de las capacitancias parasitas C,, y Cpq €s insignificante y como
consecuencia los parametros Z extrinsecos se determinan simplemente afiadiendo las
resistencias parasitas R, Rg, Rq y las inductancias Lg, L, Lq a los pardmetros Z intrinsecos,

es decir,

R
Z“:RS+Rg+T"”+nkTT+ja)(LS+Lg), (38)

g

R
Z,=7Z, =R, +7“h+ja)Ls, (39)
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Z,=R +R,+R,+jo(L +L,). (40)
En la Figura 12 se muestra como la parte imaginaria de los pardmetros Z de un HEMT de
AlGaAs/GaAs aumenta linealmente con la frecuencia, mientras que la parte real es
independiente de la frecuencia. Ademas, de la ecuacion (38) se debe notar que la parte real

de Zi; es lineal en 1/1,.

18 : ‘ ‘ ‘ ‘ 12
L +Im(zll)
16f = i
N im(Z,,)
N 14 |8 %% eimz,)
3 ol ——Re(Z,)) g o6}
Ei —ReZ,)| £
X 1ot —o—ReZy) &
Q S
-‘: i—
g o 2
©
6 o
4 L L L L L -0. L L L L L
0 1 2 3 4 5 6 0 1 2 3 4 5 6
frecuencia (GHz) frecuencia (GHz)

Figura 12. Evolucion de la parte real e imaginaria de los pardmetros Z de un HEMT de
GaAs versus frecuencia bajo polarizacion directa en la compuerta y Vg4 = abierto.

De las ecuaciones (38) - (40) se pueden calcular las inductancias parasitas de la siguiente
manera: Ly de Im(Z1,), Ly de Im(Z1), y Ly de Im(Z»,). Las resistencias parasitas se
determinan de la siguiente manera: Ry de Re(Z12) y Ry de Re(Z»,). Ademas, como se
muestra en la Figura 13, la extrapolacion lineal de la grafica de Re(Z;,) contra 1/I,, muestra
que el punto en el que cruza el eje de las ordenadas da el valor de Ry + R, + Rer/3, y de ahi

se puede obtener el valor de R,.
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Extrapolacion de le
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T-z—Rg + RS + Rch/3
100 50 100 150

1/
gs

Parte Real de le

Figura 13. Evolucion de la parte real de Z,; en funcion de 1/1,.

II1.2.1.2.2 Método de Chen et al.

En el trabajo de Chen ef al. (2006), se presenta un nuevo procedimiento para modelar
transistores en base a GaN, el cual no requiere de altos voltajes de polarizacién en la
compuerta para calcular la resistencia y la inductancia parasitas. Esto es adecuado porque
en los HEMTs de AlGaN/GaN al aplicarle altos valores de corriente en directo se puede
destruir el diodo Schottky de compuerta.

En la Figura 14 se muestra el circuito eléctrico equivalente en pequefia sefial del
AlGaN/GaN compuesto por elementos parasitos e intrinsecos propuesto por Chen, quien le

agrega la capacitancia C,r al modelo clésico.
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FET Intrinseco

Figura 14. Circuito eléctrico equivalente en pequefia sefial d¢ HEMTs de AlGaN/GaN
propuesto por Chen.

El método tradicional (Dambrine et al., 1988), determina las inductancias y resistencias
parésitas aplicando un voltaje positivo a la compuerta del HEMT. Para evitar que un alto
voltaje destruya la compuerta Schottky, el método de Chen utiliza un bajo voltaje de
compuerta para extraer las resistencias e inductancias parasitas. A los parametros S
medidos bajo estas condiciones de polarizacion se les aplica un proceso de de-embedding

para cancelar las capacitancias parasitas, mediante el método descrito por Anholt (1995).
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Figura 15. Circuito eléctrico equivalente del HEMT intrinseco de AlIGaN/GaN a voltajes de
compuerta bajosy Vgs=0 V.

Modelando el transistor intrinseco por medio de una linea de transmision, como se muestra
en la Figura 15 donde r. es la resistencia del canal por unidad de longitud y C, es la
capacitancia de compuerta por unidad de longitud. La matriz de impedancia del transistor

intrinseco se expresa como

|:Vl i| ZCOth(}/l) z tanh(%) |:Il i|
= ; (41)

) ztanh(ﬂj 2z tanh(ﬁ]
2 2

donde z =,/(r./ joC,) y y =,/r.joC, . Para longitudes de compuerta / < lumy [yl| << 1,

la ecuacion (41) puede ser simplificada como

1 R
{Vl}: joC, 2 {Il} @)
VZ Rc R [2
2 c

donde R,

Ir. es la resistencia de canal y C, = Ic, es la capacitancia de compuerta.
Anadiendo las resistencias e inductancias parasitas a partir del método tradicional del “cold

FET”, la matriz de impedancia se escribe como
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. 1
Z” :RS+Rg+][a)LS+a) g_a)—Cg} (43)
R .
Z,=R + 2‘ + joL_, (44)
Z,=R +R,+R +jo(L, +L,). (45)

De las partes imaginarias de Z;, y Z,,, se pueden calcular Ly y Ly, mientras que de la parte
real de los parametros Z se puede obtener los valores de Ry, Ry y Rq.
Para extraer el valor de la inductancia parasita L, se utiliza la parte imaginaria de Z;; dada

en (43), la cual se expresa como

(L, +1, )—Cl = wim(Z,). (46)

4
Aplicando el método de minimos cuadrados para ajustar los datos medidos se puede
conocer el valor de L, + L. Para determinar las cuatro incognitas en la parte real de la
matriz de impedancia se necesita una expresion mas. La suma de las resistencias parasitas
Rs y R4 puede ser determinada por interpolacion lineal de la parte real de Z,, versus
1/(Vgs — V). De esta manera se pueden calcular todas las resistencias e inductancias

parasitas.

111.2.1.2.3 Método de Giovanni Crupi et al.

El trabajo de Crupi et al (2006) se enfoca en la determinacién y analisis de un circuito
equivalente en pequeiia seial adecuado para HEMTs de GaN bajo diferentes condiciones
de polarizacion.

En la Figura 16, se muestra la topologia adoptada para modelar el circuito equivalente del

HEMT. Este circuito equivalente esta dividido en una seccion intrinseca (g, 7, Zas, Cas, Cgs,
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Cqd, Rgs, Rgq) y en una seccion extrinseca (Cpg, Cpgs, Cpa, Cpas, Rpgss Rpas, Ra, Ry, Rg, La, Ly,

Ly).

1|
11
(@]
=l
e

Em = ngeT/wI
[ /o 1
Cpgs Rpgs des C

FET Intrinseco

pds

Figura 16. Circuito equivalente del dispositivo.

Crupi explica que la condicion de voltaje de drenador — fuente igual a cero, es caracterizada
por una temperatura equivalente de la region 2DEG, representando la energia cinética
promedio del electron, la cual es fria con respecto a las condiciones tipicas de operacion.
Tales condiciones de polarizacion simplifican considerablemente al circuito. Con la
ausencia de un campo eléctrico externo entre el drenador y la fuente, no hay portadores que
viajen por el canal. Como consecuencia, la fuente de corriente controlada por voltaje puede
ser eliminada. Asi, tenemos dos ecuaciones (S;; = S2;) y dos incégnitas (g,, 7) menos.
Ademas, si las asimetrias de la estructura del dispositivo intrinseco son lo suficientemente
pequefias, los circuitos intrinsecos de compuerta — fuente y compuerta — drenador del

“cold FET” se pueden considerar como iguales.
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L,
G g R, Ry D
Cre Cra
Cpgs Rpgs des des

Ls

Figura 17. Circuito equivalente del HEMT de GaN en “frio”.

Los elementos extrinsecos se determinan de los parametros de admitancia (Y) de una
estructura abierta adicional (dummy FET) y de la medicion de los parametros S realizados
al “cold FET”.

El primer paso es obtener C,g, Rpgs, Cpes ¥ Cpd, Rpas, Cpas de Yin = Yii + Yo y
You = Y22 + Y2 empleando una estructura abierta “dummy”. Estos dos parametros de
admitancia representan el acoplamiento entre las interconexiones del metal y el substrato y
entre la compuerta — fuente y drenador — fuente, respectivamente Crupi afiade en serie con
Cpe ¥ Cpa las redes RC en paralelo a la entrada y la salida del circuito para tomar en cuenta
las partes reales de Yin y You, las cuales observo que no son despreciables. Como sélo se
tienen cuatro ecuaciones representando la parte real e imaginaria de Yin ¥y You, definida en
términos de los seis elementos pardsitos, se determinan esos seis parametros del circuito
equivalente con un proceso de optimizacion al usar valores iniciales estimados a partir del

analisis de la estructura fisica y el disefio del circuito.
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El segundo paso es determinar las resistencias e inductancias parasitas partiendo de los
parametros S medidos del “cold FET” en polarizacion directa. En la Figura 17, se muestra
una red-T compuesta por elementos concentrados que representan el HEMT de GaN en
polarizandolo como “cold FET”. El circuito intrinseco esta constituido por una red RC en
paralelo (R, Cy) modelando el diodo Schottky de compuerta y dos redes RC idénticas en
paralelo (Rew/2, 2Cq) que modelan el canal activo. Este modelo permite determinar

directamente los pardmetros de impedancia Z como sigue:

RI R)’
Z,=R,+R +05 = > TP
¢ 1+w’C. R, 1+a) C/R,
47)
oC,, R’ oC R’
+jl oL, +L,)—-0.5 b ch L7
‘ l+w C,R; 1+ °CIR;
R @C , R?
Z,=2, =R +05——%—+ jloL -05———"— 48
v " 1+ Zcfh ch j[ 1+a)2C02th2h} (%)
wC , R?
Z., =R +R,+—+ (L, +L —# 49
22 d s 1+ ZCLhRLZh .]|: ( ) ZC Rczh:| ( )

A frecuencias lo suficientemente altas como para despreciar las resistencias intrinsecas Ry
y Ren/2 con respecto a las impedancias asociadas a las capacitancias intrinsecas Cy y 2Cep,

las ecuaciones (47) — (49) se pueden simplificar como se muestra a continuacion:

Zy,=R,+R +jlo(L,+L,)-05 L1 , (50)
w ch a)Cy
. 1
Z,=Z,,=R +jlwL, —0.5 s (51)
oC,

ZZZ:Rd+RS+j{a)(Ld+LS)— ! } (52)
@

ch
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Por lo tanto, las resistencias parasitas Rq, Ry y R, pueden ser calculadas al promediar la
parte real de los pardmetros Z sobre la frecuencia. Por otro lado, las inductancias parasitas
Lg, Ls, Ly pueden ser evaluadas de la pendiente de las lineas rectas interpolando los datos
experimentales de la parte imaginaria de los pardmetros Z multiplicados por la frecuencia
angular ® versus ®”. Esta interpolacion se realiza por medio del método de minimos
cuadrados.

Finalmente, los elementos intrinsecos se obtienen analiticamente de los pardmetros S
medidos al aplicar diferentes polarizaciones a la compuerta y drenador (“hot FET”) al usar

las ecuaciones reportadas por Khalaf (2000).

I11.2.2 Capacitancias Parasitas (cold FET en pinchoff. Vy, <V, ; V4= 0)

1I11.2.2.1 Método de Dambrine.

Dambrine et al. (1988) modelan la zona de desercion debajo de la compuerta cuando el
transistor esta polarizado con Vg < V, <0y Vg4 = 0, empleando dos capacitancias iguales,

como se muestra en la Figura 18.

pe Ly
Cpa

2
/:OMPhERTA
\ DRE?{ADOR

)

R,

Ch\(y Cb Rd

Figura 18. Modelo de Dambrine de la zona de desercion debajo de la compuerta para el
“cold FET” en pinchoff.



50

Las capacitancias parasitas C,e y Cpq se mediden al suprimir la conductividad del canal por
la accién de la polarizacion inversa en la compuerta. De hecho, para un voltaje igual a cero
volts en el drenador y para un voltaje por debajo del voltaje de pinchoff V,, la capacitancia
intrinseca de compuerta se cancela, asi como la conductancia del canal. Bajo estas
condiciones de polarizacion el circuito eléctrico equivalente se muestra en la Figura 19. En
esta figura C, representa la capacitancia del borde debido a la capa de desercion extendida

a cada lado de la compuerta.

Gm_\/\?g\/\ - CHb \/\1>(1\/\—JYW1<>D

S
Figura 19. Circuito equivalente del “cold FET” en pinchoff segiin Dambrine.

Para frecuencias por arriba de unos cuantos Gigahertz, las resistencias e inductancias no

tienen influencia en la parte imaginaria de los parametros Y, los cuales se expresan como
Im(Y;,) =o(C,, +2C,), (53)
Im(Y),) =Im(Y,,) = -aC,, (54)

Im(Y,,) =(C, +C,,). (55)
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Asi, las tres incognitas Cy, Cpe y Cpa pueden ser calculadas empleando las ecuaciones (53)

— (55) de la siguiente manera:

c, - —Ims) (56)
@
C, = Im(Y},) +Im(¥,) ’ (57)
(4
C, = Im(Y,,) + Im(Y}, ) ' (58)
@

111.2.2.2 Método de White.

El método de White (1993), a diferencia del de Dambrine (1988), modela la zona de
desercion debajo de la compuerta del transistor con tres capacitancias iguales, como se

muestra en la Figura 20.

Lg
= Cpa

DREyADOR

Figura 20. Modelo de la zona de desercion debajo de la compuerta propuesto por White.

A bajas frecuencias, e ignorando el efecto de las resistencias e inductancias parasitas el

circuito equivalente del transistor para estas condiciones de polarizacion queda como el

mostrado en la Figura 21.
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Figura 21. Circuito equivalente de pequena sefial de un “cold FET” en pinchoff segin
White.

A partir de la parte imaginaria de los pardmetros Y del circuito de la Figura 21 se puede

calcular las capacitancias parasitas como se muestra a continuacion:

c, = =31ms) (59)
w
Im(Y;,)+ 2Im(Y,
Cpg _ ( 11) - ( 12) ’ (60)
de — Im(Y22)+2Im(Y12) . (61)
w

111.2.2.3 Método de Chen et al.

De acuerdo al trabajo propuesto por Chen et al. (2006), para calcular las capacitancias
parasitas Cpg, Cpq y Cpr se utiliza un dispositivo HEMT pasivo (“dummy”). Este dispositivo
fue fabricado en la misma oblea y disefio que el transistor, pero sin la estructura de la
compuerta.

La Figura 22 muestra el circuito equivalente de dicha estructura. Debido a que no existe
una conexion entre la fuente, el drenador y la compuerta, la influencia de las resistencias e

inductancias parasitas es despreciable.
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D

Cpg:: - de

Figura 22. Circuito eléctrico equivalente del dispositivo sin estructura de compuerta.

Los parametros Y del circuito de la Figura 22 se expresan como

Im(Y,) = a(C,, +C,, ), (62)
Im(Y,,) = w(C,, +C,, ), (63)
Im(Y,,) = Im(Y,,) = ~C,, . (64)

Los valores de las capacitancias parasitas Cpg, Cpa y Cpr se pueden calcular a utilizando las
ecuaciones (62) a (64).

Después de extraer y cancelar los elementos parasitos mediante el proceso de
de-embedding, los componentes intrinsecos se calculan mediante los métodos publicados
por Berroth y Bosh (1990) y Chigaeva y Walthes (2000) bajo diferentes condiciones de

polarizacion.

I11.2.3 Método de Jarndal y Kompa para calcular los elementos parasitos
en dispositivos de GaN.

El método de Jarndal y Kompa (2005) para modelar transistores de GaN se basa en dos

pasos, los cuales son: 1) utilizando mediciones de pardmetros S en frio, se calculan los
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valores iniciales de los parametros extrinsecos; esto situard a la extraccion cerca del
minimo global de la funcién objetivo para el modelo del circuito eléctrico equivalente, y 2)
los valores 6ptimos del modelo se buscan mediante un proceso de optimizacioén utilizando
los valores iniciales previamente calculados. El procedimiento de extraccion de los

elementos intrinsecos independientes de la frecuencia se mejora para su extraccion dptima.

S e o
e
Lg Rg Gast Lq
Rgd Rd
R — AW a—HTT
Vi Cua
Gy, g
Cpga == Cpgi == Bl Ids Gy Cds - §Gds = dei = dea
R;
2"
L,
SC O S
Ids = GVie'j""

Figura 23. Modelo del HEMT de GaN activo de 22 elementos.

En la Figura 23. se muestra el circuito electrico equivalente (CEE) utilizado para modelar
en pequeiia sefial el HEMT de GaN. Las ventajas de este modelo son:

e Toma en cuenta todos los elementos parasitos del dispositivo.

e Refleja la estructura fisica del dispositivo sobre un amplio rango de polarizacion y

frecuencia.
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En este modelo, Cpgi, Cpai, ¥ Cedi son las capacitancias del interelectrodo y de cruce (debido
a las conexiones) entre la compuerta, fuente y drenador, mientras que Cpga, Cpda, ¥ Ceda SON
los elementos pardsitos debido a las conexiones del transistor (“Pads”), equipo de

medicion, pruebas y transiciones de contacto.

A. Generacion de los Valores Iniciales de los Parametros del Modelo en Pequeria Senal.

El procedimiento para calcular los valores iniciales se ilustra en el diagrama de flujo de la
Figura 26. Como se muestra en este diagrama de flujo, los valores iniciales de las
capacitancias e inductancias extrinsecas se generan utilizando mediciones en pinchoff,
mientras que las resistencias extrinsecas se calculan a partir de mediciones en directo. El

procedimiento para encontrar los valores iniciales se explica a continuacion.

Paso 1) Cuando Vg < -V, y Vg = 0.0 V, el circuito de la Figura 23 se reduce a una red
capacitiva, la cual se muestra en la Figura 24. Los parametros Y de este circuito

equivalente se pueden escribir como

O
L 1 [
Coea Cpgi:TCgs Cds—lr :dei Chaa
(o, } o

Figura 24. Modelo del “cold FET” de GaN en pinchoff a baja frecuencia.
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Y= jolCu, +Cua ). (65)

Yy = jolCuy + oy ). (66)

Y, =Y, =joC,,, (67)
donde

Cado= Cgda + Cydi + Cqu, (68)

Coso = Cpea + Cpgi + Cqs, (69)

Cuaso = Cpda + Cpdi T Cs. (70)

Las capacitancias totales de las ramas fuente — compuerta, compuerta — drenador, y
drenador — fuente se determinan de las mediciones de los parametros S en pinchoff a baja
frecuencia, los cuales son convertidos a pardmetros Y.
Paso 2) El siguiente paso es buscar la distribucién 6ptima de las capacitancias totales, la
cual proporciona el error minimo entre los parametros S medidos y los simulados. Esto se
logra al variar los valores de Cpga, Cpda, Y Ceaa dentro de rangos especificos. Cpga y Cpaa S€
varian de
0 a 0.5Cgs0, mientras que Cgyga varia de 0 a 0.5Cgq,. Durante el proceso de variacion, se
supone que Cpg, s igual a Cpa,

Crea ZC - (71)
Se supone que la capacitancia de compuerta — drenador Cyg; es el doble de la capacitancia
del pad Cgga,

Coi 22C, - (72)

Por el espaciado simétrico entre la compuerta — fuente y la compuerta — drenador, la region

de desercion serd uniforme bajo condiciones de pinchoff, asi que
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Cgs = ng = ngo - ngi - nga . (73)
El valor de C,g; se calcula utilizando
Cpei = Cgso = Caa - Cpga. (74)

Para el GaN, C,q; es una parte significativa de la capacitancia total de drenador - fuente.
Por tanto, se encontr6d que la suposicion
C

~3C (75)

pdi pda
minimiza el error entre los parametros S medidos y simulados. Para rangos de frecuencia
bajos y medianos, el transistor intrinseco del modelo en pinchoff se representa por una red
T, como se muestra en la Figura 25, donde las capacitancias del electrodo (Cpgi, Cpai Y Cedi)
han sido absorbidas en las capacitancias intrinsecas (Cg, Cas y Cga). Se hace un de-

embedding de los valores de Cpga, Cpda Y Ceda @ los pardmetros Y medidos y después se

convierte a pardmetros Z, los cuales se escriben como

1 1 1
Z, =R +R +jollL, +L_J+—| —+—|, 76
11 g s J (g _;) Ja)(cg Cg ( )
. 1 1 1
Z22:Rd+Rs+.]a)(Ld+Ls)+._ -+t (77)
JC() Cd Cs
. 1 1 1
ZZ2=Rd+Rs+]a)(Ld+L:)+._ —t= (78)
Ja) Cd Cs

En la Figura 25, los elementos con 6 representan términos de correccion relacionados a los
parametros intrinsecos del modelo. Ignorando estos términos, multiplicando los pardmetros

Z por ® y tomando la parte imaginaria se tiene que
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11
Im[a)Z”]=a)2(Lg +L‘Y)_(C_g+c_s}’ (79)
Im[wZ,, |=0*(L, + L,)- 1,r (80)
22 d s Cd CS H
imwZ, = &L, _CL. (81)

Asi, los valores de Ly, Lg y Ly se pueden extraer de la pendiente de Im[Z;;] versus o’. Se
hace un de-embedding de los valores de inductancias y de las capacitancias del electrodo
(Cpgi» Cpdi ¥ Cgai). Por regresion lineal se obtienen las resistencias parasitas al multiplicar la

parte real de los parametros Z por o,

o’ Re(Z,,)= (R, +R,), (82)
w’Re(Z, )=’ (R, +R,), (83)
o’ Re(Z12 ) =w’R,. (84)
G Cean D
o i o)
: FET Intrinseco _i
PﬁLﬁgq R, | PSnLﬁgq 6R, C, C, &Ry F’,\L,g’q | Ry PnLﬁdq
| [
| C, I
| |
I R, |
[ ) [
Cpga = -t — — == == dea
L.
R
L,
S0 ’e} S

Figura 25. Representa la red-T del circuito equivalente del “cold FET” en pinchoff.
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Entonces, los parametros estimados resultantes se utilizan para simular los parametros S
del dispositivo, los cuales se comparan con los medidos para calcular el error residual de
ajuste (g). Las capacitancias externas (Cpga, Cpda ¥ Ceda) S€ incrementan, y el procedimiento
se repite hasta que Cpga (Cpda) €5 1gual a 0.5Cqs, y Cyaa €5 igual a 0.5C,q,. El vector de
parametros del modelo P(&nin), correspondiente al menor error €pip, s€ toma como el valor
inicial apropiado.

Paso 3) Debido a la alta incertidumbre en las mediciones del “cold FET” en pinchoff, la
determinacion de las resistencias extrinsecas se hace partiendo de la medicion de
pardmetros S en directo bajo condiciones de voltajes de compuerta altos. Los valores de las
capacitancias e inductancias determinados en el paso 2 son removidos de las mediciones

del “cold FET” en polarizacion directa.

B. Optimizacion de los Pardmetros del Modelo.

En este algoritmo, en cada iteracion del proceso de optimizacidn, se les asignan valores
adecuados a los parametros extrinsecos y después son removidos de los datos medidos,
para determinar los pardmetros Y intrinsecos. Después, los parametros intrinsecos del
modelo son estimados por medio de un ajuste de datos a partir de las mediciones. Entonces,
todos los parametros del modelo estimados se utilizadan para ajustar los parametros S
medidos. Este proceso contintia hasta encontrar los parametros 6ptimos del modelo. En este
caso se tiene un problema de optimizacion multidimensional y no lineal, cuya funcioén
objetivo es probable que tenga varios minimos locales. Ademas, las mediciones del “cold
FET” en pinchoff tienen cierta incertidumbre. Estos dos factores aumentan la probabilidad

de quedarse atrapado en un minimo local. Esto requiere que se formule cuidadosamente la
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funcién objetivo para evitar el problema del minimo local. La magnitud del error entre los

parametros S medidos y los simulados se puede expresar como

o [Re(as,,, ] +|im(ss, , )

i W,, , i,j=12; (85)
n=12..,.N
donde
W, =max]s, || Li=12 i (86)
W, =1+[S,|, i=12 (87)

N es el numero total de datos, dS es la diferencia entre los coeficientes de los parametros S
medidos y los simulados, y W es el factor de peso, el cual disminuye la incertidumbre de la

medicion. Por otra parte, el error escalar es expresado como

; (88)

(89)

-2 )

esta definido a cada frecuencia f,, sin embargo, la funcidon objetivo se basa solamente en los
pardmetros S y al minimizar se pueden obtener valores que no son fisicamente relevantes
para los pardmetros del modelo. Para mejorar la funcién objetivo se considera otra
cantidad, la cual depende de la aplicacion final. La principal aplicacion de los HEMTs de
GaN es en disefio de amplificadores de potencia. Para los amplificadores, las impedancias
de entrada y salida, la ganancia del dispositivo y el factor de estabilidad son importantes en

el diseno de las redes de acoplamiento. Estos factores pueden expresarse como una funcion
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de los pardmetros S y son ajustados durante la optimizacion. El factor de estabilidad

definido en el plano de salida del dispositivo a cada frecuencia se puede expresar como

_ 1-15,,
‘Szz - Sl*lAs + |S12S21

|2

(90)

donde el superindice ‘*’ indica el complejo conjugado y A es el determinante de la matriz

de parametros S a cada frecuencia. El error de ajuste del factor de estabilidad estd dado por

1 N
gK _NkZ:HKmeas _Ksim ’ (91)

donde Kueas ¥ Ksim son los factores de estabilidad de los pardmetros S medidos y
simulados, respectivamente. Respecto a la ganancia del dispositivo, la maxima ganancia
efectiva es la mas conveniente, ya que se mantiene finita incluso para dispositivos

inestables. Esta ganancia esta definida para cada frecuencia como
G="20 (92)

El error en la ganancia se expresa como

1 N
gG = Fz‘Gmeas - Gsim > (93)
m=1

donde Geas Y Gsim SOn la ganancia calculada de los parametros S medidos y los simulados,
respectivamente. El error de ajuste puede ser definido en términos de las tres componentes

de error como

62\/%(83+€12<+8é). 94)



=

Medicidn de Pardmetros 3

en Directo

inverso {pinchoff)

¥
Medicidn de Parametros 3 en

v

22 estiman las capacitancias I:C_m . ngo:'

Drz-embed Com, Cpda, Cpta
Z¢ Eatiena L., L, L,

Dre-ambed g Ly L,

v
Cpga = Cpar= 0.0, Cgar= 0.0
¥ <

22 incrementa

Ca = Cyo. - Cpta- Cos

4
=Cpt &C
= 2Cain Com ‘Pd'i st
C_?,:. =C3d=CpD-C_;¢-:3¢
Com= 3Cpta
L L e

¥

De-embed Com, Com, Com
fzEstima R . R,. R,

h J

2z forma el vector P

%z simulan los pardmetros §

Promer ol valor inicial dal vector

P=De o)
Mostrar los valosss inicizles para
lzz capacitancizs ¢ inductancias
smtrinzacas

Diz-embed las capacitancias e
inductancias extrinsecas
SeestimaR_ R, R,

= muastran los valoses inicialss
parz 125 razistencizs extrinsacs;

i
o

62

Figura 26. Diagrama de flujo del algoritmo para el célculo de los valores iniciales de los
parametros extrinsecos del modelo.
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I11.2.4 Desventajas de los Métodos Existentes.

I11.2.4.1 Desventajas del Método de Dambrine et al.

Este método esta bien establecido para dispositivos MESFETs y HEMTs de GaAs
tradicionales. Sin embargo, este método no se puede aplicar directamente a HEMTs de
AlGaN/GaN debido a su alta resistencia diferencial de compuerta. Un modelo adecuado de
pequefia sefal debe incluir la capacitancia en un modelo de linea de transmision debido a
la larga resistencia de contacto. La resistencia diferencial de compuerta de los HEMTs de
AlGaN/GaN es un problema para el modelado en pequefia sefial. Chigaeva y Walthes
(2000) sugirieron que para voltajes de polarizacion muy altos se puede suprimir la
resistencia diferencial de compuerta. Sin embargo, hacer esto puede destruir facilmente el
diodo Schottky de compuerta o al menos cambiar sus propiedades permanentemente.
Ademads, para calcular la resistencia de compuerta R,, el método requiere de varias
mediciones a altos valores de corriente de compuerta I, con polarizacion en directo, lo que
hace que el método sea tardado a la hora de hacer las mediciones.

En este trabajo de tesis se hicieron pruebas en un HEMT de AlGaN/GaN aplicandole
fuertes valores de corriente en la compuerta de tal manera que se suprimiera el efecto de la
resistencia diferencial. Sin embargo, a valores de corriente muy altos el transistor se dafio y

no se pudo suprimir este efecto.
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I11.2.4.2 Desventajas del Método de Chen et al.

1. El método requiere la medicion del HEMT pasivo (estructura “dummy”), el cual no
se encuentra en la mayoria de los transistores en oblea.

2. Para el calculo de las inductancias y resistencias parasitas, el método se basa en el
analisis del dispositivo de acuerdo a la teoria de lineas de transmision. La ecuacion
(41) descrita en el trabajo de Chen et al. (2006) no concuerda con el desarrollo
descrito por Reynoso (2006), el cual fue repetido en esta tesis como se describe a
continuacion:

La matriz de impedancia de un circuito de dos puertos es:

cosh(7) —1
b zcoth(y/) Z(—senh(ﬂ) ] 1, 95)
v, | Z(cosh(ﬂ)—lj 2Z(cosh(71)—1] 1|

senh(1) senh(y)

donde z = \/rch Gy +joCy) y y= \/rchGO + jor,C, . Para longitudes de compuerta de /

<lumy |yl|<<1,laecuacion (95) se simplifica a

RO + RCH RCH
{Vl}: 1+ joC,R, 3 2 {ll} 96)
VZ RCH R 12
2 CH

sabiendo que Rcn = ren/ es la resistencia del canal, Rg = 1/Gy es la admitancia y Co = IC, es

la capacitancia de compuerta.
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I11.2.4.3 Desventajas del Método de Crupi et al.

Este método, al igual que el de Chen et al. (2006), necesita de la medicion de una
estructura pasiva para el calculo de las capacitancias parasitas.

Se tienen 20 incognitas y s6lo ocho ecuaciones para poder encontrarlas.

En el calculo de las capacitancias se requiere aplicar un método de optimizacion.

El método desprecia el valor de la resistencia Ry del circuito RC que modela al
diodo Schottky. Esta resistencia es importante para poder conocer el valor

apropiado de Rg.

I11.2.4.4 Desventajas del Método de Jarndal y Kompa.

Desventajas del Método

1.

El modelo es complejo. Consta de 22 elementos y s6lo se cuenta con las ecuaciones
de parametros Y para extraer el valor de estos pardmetros.

El algoritmo para encontrar los valores iniciales de los elementos extrinsecos es
largo y complejo.

Se basa en métodos de optimizacién para encontrar los valores optimos de los

elementos.

En el capitulo IV se propone un nuevo método para calcular los elementos parasitos que no

presenta estos problemas y permite la extraccion de los elementos parésitos de una manera

sencilla y precisa.
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I11.3 Métodos Para Determinar los Elementos Intrinsecos del

Circuito Equivalente del FET de Pequena Senal (FET caliente).

I11.3.1 Método de Dambrine.

Dambrine et al. (1988) proponen el circuito equivalente del transistor intrinseco mostrado

en la Figura 27.

oo
oo

_ -jot
gm - nge

1S

Figura 27. Circuito eléctrico equivalente del transistor intrinseco propuesto por Dambrine.

Debido a que el dispositivo intrinseco exhibe una topologia tipo PI, es conveniente utilizar
los parametros de admitancia (Y) para caracterizar sus propiedades eléctricas. Estos

parametros son:

RC.Lo*>  (C,
Y“:T+]a) 7+ng , (97)
Y, =—joC,, (98)
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(-jor)

Emo€ .
Yy, == joC_,, 99
21 1+jRngSa) JOL 99)
Yy =gy +ja)(cds +ng)s (100)

donde D=1+ oangszRi2 )
Para un dispositivo tipico de bajo ruido, el término mngSZRiz es menor a 0.01 a frecuencias
bajas (f < 5GHz) y D = 1 constituye una buena aproximacion. Ademas, suponiendo que ot

<< 1, se tiene:

Y, =RC30* + jolC, +C,,), (101)
Y, =—joC,,, (102)
V) =8, —Jo(Cy +8,0(RC, +7)), (103)
Y, = g4 +jolCy +Cy, ). (104)

Las expresiones (101) — (104) muestran que los elementos de pequefia sefial intrinsecos
pueden ser deducidos de los parametros ¥ como sigue: Cgq de Y12, Cos Y Ride Y11, gmoy T
de Y», y finalmente, g4 y Cys de Yo,. Por lo tanto, el problema es determinar la matriz de
pardmetros Y del dispositivo intrinseco a partir de datos experimentales obtenidos de las

mediciones.
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I11.3.2 Método de Beroth y R. Bosh.

Berroth y Bosh (1990) proponen un circuito eléctrico equivalente similar al presentado por
Dambrine, con la diferencia que afiaden una resistencia entre la compuerta y el drenador. El

circuito equivalente del transistor intrinseco se muestra en la Figura 28.

C gd Rgd

InndVAVAY —

T L
Vgsl c,
gmvgs Y T ds
R;

et

_/
@)
&

S Zm = Zmo

Figura 28. Circuito eléctrico equivalente del transistor intrinseco propuesto por M. Berroth
y R. Bosh.

Los parametros Y correspondientes al circuito de la Figura 28 se definen de la siguiente

manera:

gd

RG, . RCu ‘i G . Ced o
y ICR TCR M hdCR hdCR, HocR, hdcR, | (105)

g, a’ZC;ngd . 8GR + Cu R afC?ngd i C o+ Cu
+aCR 1+adCR, rdCR 1+dCR,| “ 1raCr, 1 d R,

TCRy . G
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A partir de los pardmetros Y de la red se puede calcular el valor de cada uno de los

elementos del transistor intrinseco como se muestra a continuacion.

g4 =Re(Yy,) +Re(Y),), (106)
C, = Im(Y,,) +Im(¥,) , (107)
w

[Im(¥;,) + Im(¥,)|" +[Re(¥;,) + Re(Y,,)]’

Co = om(¥,) + Im(7,,)] ’ (108)
R - Re(Y,) + Re(Y,,) , (109)
[Im(¥;,) + Im(¥,)[" +[Re(¥;,) + Re(¥;,)]’
c. :_Immz){HRe(xz)z} (110)
: » Im(Y,,)’
gd — Re()IIZ) (111)

Im(Y,)? +Re(Y,,)>

Emo = \/{[Re(Yzl )—Re(Y), )]2 + [Im(Yzl ) —Im(¥), )]2 }(1 + sziZC;S ) ’ (112)
1 Y +wXRC,

7T = ——arctan| ———% | (113)
W X -wYRC,,

donde

X =Re(Y,)—Re(Y),), (114)

Y =Im(Y,,) - Im(¥),). (115)
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I11.3.3 Jarndal y Kompa.

Jarndal y Kompa (2005) explican cémo después de hacer el de-embedding de los
parametros extrinsecos, se pueden obtener los pardmetros intrinsecos. Sin embargo, el
efecto en los elementos intrinsecos dependiente en frecuencia no puede ser ignorado,
especialmente para condiciones de polarizacion en la region lineal. Este efecto hace que la
extraccion Optima de los parametros intrinsecos sea mas dificil. Para tomar en cuenta este
efecto, se desarrolla una técnica eficiente para la extraccion del valor 6ptimo de los
elementos intrinsecos. En esta técnica, los parametros Y intrinsecos estan definidos de tal
forma que el valor de los elementos intrinsecos pueden ser extraidos utilizando un simple
ajuste lineal de datos. La admitancia para la rama intrinseca compuerta — fuente Y, esta
dada por

G, +joC
=Y, +Y,,= w T/ (116)

Y = .
. 1+RG,, + joR,C,,

2s

Definiendo una nueva variable D como

2

e
my, | oC,

+oC

(117)

gs

C,s se puede determinar de la pendiente de la curva de wD versus o’ por regresion lineal.

Redefiniendo D como

— ‘Ygs — Ggs:f (1 + Ri ngf)
Im[Y,, | wC

+oRC, ~ ], (118)

gs
R;: se puede determinar de la grafica de la parte real de wD versus o’ por regresion lineal.
Gy se puede determinar de la parte real de Y a bajas frecuencias (en el rango de MHz).

La admitancia para la rama compuerta — drenador Y, estd dada por
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- ngf +ja)ng

Ygd = Yi,12

= - . (119)
1+R G, + joR,,C,

El mismo procedimiento dado en (118) y (119) puede ser utilizado para extraer Cyg, Roa y
Ggar. La admitancia de la rama de la transconductancia intrinseca Y, puede ser expresada

como

—-jort
Yo, =Y =Yy = Gye : (120)
’ ’ 1+ RG,, + joC,

Al redefinir D como

|Ygs 2 Ggsf ’ Cgs ’ 2
D:‘Y ‘ :(G J +[G Ja) (121)
gm m m

G,» puede determinarse a partir de la pendiente de la curva de D versus o por ajuste lineal.

Por otro lado, al redefinir D como

Y |
p=(G,, +J'wcgs)ygm =G,e’”, (122)

m
85

7 puede determinarse de la grafica de fase de D versus w por regresion lineal. La
admitancia de la rama drenador — fuente Y, se puede expresar como

Y=Y +Y, =Gy + joC,. (123)

Cys se puede extraer de la grafica de la parte imaginaria de Yy versus @ por ajuste lineal.
Debido a la dependencia en frecuencia en la conductancia de salida, G4 se determina de la

curva de wRe/[Y,/ versus w por ajuste lineal.
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I11.4 Proceso de De-embedding.

Dambrine et al. (1988) explican que una vez que los elementos parasitos son extraidos, se
realiza un proceso de de-embedding a los parametros S medidos a diferentes polarizaciones
para asi conocer los elementos intrinsecos (Cgs, Cgd, Cas, Ri, Ras, gmo ¥y 7). El proceso de de-
embedding se muestra en la Figura 29, mediante el cual se pueden conocer los parametros

Y del transistor intrinseco.

S11 812

S11 812
Coc Coe S21 S22
S21 S22 Re

ﬂS» Z Z- S

Z1jolg 212 Z1+joly 212
Z21 Z22-joly Z21 Z22+joL4
Z—~Y Y- Z
Y11+joCp Y12
Y11joCp Y12 Y21 Y224/0Cpe

Y21 Y22j0Cp

Z—~Y

Z11+(Rg+ Re)+oLe  Z12+R. +ol,

Z21+R+joLe  Z222+(Rg+R¢ )+ ol

Z11-(Rg*R)joLe  Z12-Re-ols

Z21-Re-jole  222-(Rg+R.)-jole

[vi]
Z—Y - ﬁ Y- Z

Figura 29. Proceso de de-embedding para el calculo de los pardmetros Y del transistor
intrinseco.
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Capitulo 1V.

Nuevo Método para Extraer los Elementos

Parasitos de Transistores a Base de GaN en Oblea

IV.1 Introduccion.

En este capitulo se propone un nuevo método para extraer los elementos parasitos de
los HEMTs de AlGaN/GaN a bajas corrientes de compuerta con drenador flotante
[Zarate de-Landa ef al. (2007)]. La originalidad de este método reside en que para calcular
R, y L, s6lo se utiliza una medicion de los pardmetros S del transistor a bajo una corriente
DC en directo aplicada en la compuerta. Se explica como al linealizar la parte real de Z,,
de la medicion en directo del “cold FET” se puede calcular el valor de la resistencia de
drenador R4. Ademads, se utiliza el capacitor del diodo Schottky para el modelado de la
zona de desercion por debajo de la compuerta cuando el transistor se encuentra en pinchoff.
En la Figura 30 se muestra el circuito eléctrico equivalente para el transistor en base a
AlGaN/GaN. Este circuito estd compuesto por elementos pardsitos y por elementos
intrinsecos, los cuales ya han sido discutidos en el capitulo anterior.

Los elementos parésitos se obtienen a partir de dos mediciones:

1) Medicion en Directo (“cold FET”) para calcular las resistencias e inductancias parasitas

(Vs> Vi > 0; Vs = flotante).

2) Medicion en Inverso para calcular las capacitancias parasitas (Vg << Vp; Vg4 = 0).
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Figura 30. Circuito eléctrico equivalente utilizado para modelar el HEMT en oblea.

IV.2 Calculo de las Resistencias e Inductancias Parasitas (“Cold
FET” con Polarizacion en Directo, Vg > Vi, > 0; V4, = flotante).

El circuito eléctrico equivalente del “cold FET” cuando esté polarizado en directo se

muestra en la Figura 31.

Figura 31. Circuito equivalente del HEMT de GaN con corriente DC baja en directa en la
compuerta y drenador flotante.



En la Figura 31, Ry y Cy son la resistencia y capacitancia del diodo y

* _Rch. R*:R +Rch.

g g 6’ s K 2’

Rch

R, =R, +

donde Ry, es la resistencia del canal.

Los parametros Z de la red de la Figura 31 se expresan como

R , C R’
— 2+](0{Lg+LS——° 0 }

? 1+@’CiR;

Z, =R, +R +
' 1+ 0’CJR;

Z,=2y :R: +jol,

Z, =R, +R +jo(L, +L,).
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(124)

(125)

(126)

IV.2.1 Calculo de las Inductancias Parasitas y la Capacitancia del Diodo

Schottky C,.

Utilizando la parte imaginaria de (125) y de (126) se extraen Ly y Ly directamente de la

siguiente manera:

L = Im(ZIZ)

Utilizando la parte imaginaria de Z;; se puede calcular L, :

10} 1
Im[Zn]: a)(Lg +Ls)_c_om )
donde
1
@, =

(127)

(128)

(129)

(130)
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Se puede observar en la Figura 32 que la parte imaginaria de Z;;, tomada de los datos
medidos de un HEMT de AlGaN/GaN de 100 um, presenta una resonancia. Entonces, a
frecuencias mayores a la frecuencia de resonancia wg, @ >> @,. Por lo tanto, tomando en
cuenta esta condicion, y multiplicando la parte imaginaria de Z;; por w, la ecuacion (129)

se puede escribir como

oIm(Z,]= 0*(L, +LS)—CL. (131)

0
Esta expresion es muy importante, ya que se puede obtener (L, + L) de la pendiente de la
recta de wlm/Z;;] versus w’, asi como Cy por regresion lineal, como se muestra en la

Figura 33.

20

— —_
=) =) =)

Parte Imaginaria de le

\®)
S

Figura 32. Grafica de la parte imaginaria de Z;; donde se muestra la frecuencia de
resonancia og.
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X 1012
— Medicion 2
o Ajuste a)Im[ZH]=a) (Lg+La)-1/C0

N

w*lm(le)

10

X 1022

Figura 33. Grafica de oIm[Z;,] versus o’ utilizada para calcular (L, + L)y C,.
g p g y

Otra manera de calcular C, es utilizando la ecuacion (131) y evaluandola en la frecuencia
de resonancia wg, que se obtiene cuando la parte imaginaria de Z;; es igual a cero. Por lo
que la ecuacion (131) se puede escribir ahora como

1
(L, +L)Cy=—. (132)

Wg

De esta manera se conoce el producto (L, + Lg)Co, y de la linealizacion de la parte
imaginaria de Z;; se conoce el término m = (L, + Ls). Entonces L, y Cy se pueden calcular

de la siguiente manera:

Ly=m- L, (133)

(134)
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1V.2.2 Calculo de las Resistencias Parasitas.

Despreciando el valor de la resistencia de canal R¢,, R se puede calcular facilmente
partiendo de la parte real de Z1,:

Ry =Re[Z12]. (135)
En la Figura 34 se puede observar que Re[Z;;] es ligeramente dependiente de la
frecuencia, lo que complica la extraccion de Ry. Este efecto se explica mediante las
ecuaciones extendidas de Dambrine et al. (1988), reportadas por Reynoso-Herndndez et al.
(1996).

Re[Z,,]= (R, + R,)+ @*C,, (R, + R, )L, -C,,R?), (136)

donde

R R
R, =R, +— R. =R +—,
2 d > y 3 5 >

Resistencia ( Q)

0 10 20 30 40 50
frecuencia (GHz)

Figura 34. Gréfica de la parte real de Z;» y Zy versus frecuencia de un HEMT
deAlGaN/GaN de 300 pum.
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Utilizando la ecuacion (136) se puede calcular R, + Rj3 facilmente por regresion lineal,

como se muestra en la Figura 35.

9.5

_ 2 ‘ ‘ 2
Re[Z,,) = 0°C (R, + R)(L - C R + (R, +R,

9, 4

|
|

8.57

|
l o i
k l{lv : ", ‘l l’ "”” ””

ReaI(ZZZ)
(00]

w I\ ll v
I

6'50 2 4 6 8 10

02 x 10%

Figura 35. Grafica de Re(Z,,) versus o utilizada para extraer el valor de Ry del transistor
de AlGaN/GaN de 300 um.

Tomando el punto donde la regresion lineal cruza con el eje de las ordenadas y con el
previo conocimiento de Ry, se puede calcular Ry, despreciando el valor de Rey.
Una vez calculados L y Cpcomo se mostro en la seccion IV.2.1, se calcula Ry utilizando la

parte imaginaria de Z;; de la siguiente manera:

= w<o
‘ wC, —[a)L—Im(Z“)Ja)ZCg x’ (137)

donde L = Ly + L.
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frecuencia (GHz)
Figura 36. Grafica de R versus frecuencia para un HEMT de GaN de 100um.

En la Figura 36 se observa como el valor de Ry s6lo es valido para frecuencias menores a
la frecuencia de resonancia (en este caso 28 GHz).
Para el calculo de R, primeramente se utiliza la parte imaginaria de Z;; cuando esta es

igual con cero, y de la ecuacion (124) se tiene que

R
= L . (138)
1+ w;CiRy, CyR,
Resolviendo para o’
1 1
Wy = 139
o LCc, RIC} (139)
La ecuacion (139) también se puede escribir como
w, =0, —o,, (140)
donde @’ _ L y @ =%.
LC, R, C;

Esta ecuacién es muy importante, ya que se ha encontrado que para valores de corriente

bajos, ®x >> m,. Por lo tanto, mr = wx validando la ecuacion (132).
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Sustituyendo (138) en la parte real de Z;,, y despreciando el valor de la resistencia de

canal, se calcula el valor de R, mediante la siguiente expresion:

L
R, =Re[Z -R, - . 141
(=RelZ], R (141)
Escribiendo la ecuacion (141) en términos de gy oy resulta finalmente:
0)2
R, =Re[Z,], —R —R,—%. (142)

X

IV.3 Calculo de las Capacitancias Parasitas (Mediciones en
Inverso).

Las capacitancias parasitas se determinan a partir de la medicién de parametros S con
V<<V, y Vg = 0. El circuito eléctrico equivalente del transistor bajo estas condiciones

de polarizacion se muestra en la Figura 37.

L, R r - — F - 7 R L4
G 2 gd J D
oL A n b Lo
| CgS:: —:Cds|
=—Cp | | = Cpq
L |
= / RS =
FET Intrinseco

L,

Lls
Figura 37. Circuito equivalente del transistor polarizado en Inverso con V<< V,y V4 = 0.
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Para simplificar el célculo de los parametros Y de la red se hace una transformacion del

circuito con topologia m a la topologia T (Caddemi et al., 2006 y Ooi y Ma, 2003), como se

muestra en la Figura 38.

|

I

|

|

L
L .

FET Intrinseco
L,
S

I
Il
0

Figura 38. Circuito equivalente del transistor polarizado en Inverso transformado a

topologia en T.

(143)

(144)

(145)
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Si se considera que Cgs = Cyq, entonces las capacitancias Cq y Cs son iguales (Cs = Cq = Cyp)

y el circuito queda como se muestra en la Figura 39.

b R TTGT T AT R o
G 2 0 b d D
oL A T
| |
=—C
=Cpe | ’ | = Cpq
I .
= / RS =
FET Intrinseco

L

L S

Figura 39. Circuito equivalente del transistor polarizado en Inverso definiendo la
capacitancia Cy, = C; = Cg.

En este trabajo de tesis se propone una nueva manera de calcular las capacitancias parasitas
en la que se toma en cuenta el efecto de la capacitancia del diodo Schottky. Para hacer el
calculo de las capacitancias, primero se hace el de-embedding de las inductancias a los
parametros Y de la red de la Figura 39. Una vez realizado el de-embedding se desprecia el

efecto de las resistencias en el circuito y se analiza para obtener la matriz de parametros Y

de la red:
; c,C
jw[cf’ngC‘)_cCOch IO ac
+ +
[r]= 0T o : (146)
G, . C;
—jo—"t jo| Cy+Cy———2—
C, +2C, C, +2C,
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Entonces se pueden calcular los valores de C,g, y Cpq de la siguiente manera:

2
iy, %
Cre=" 4 TCorac O, (147)
2
CIml G
Crd = T s, (148)
donde
cp, = ——colmihia]
wCp +2Im[¥{5] - (149)

Desarrollando las ecuaciones (136) y (137) y dejandolas en términos de los pardmetros Y
de la red se tiene que

_ Im®,,) +21Im(¥, )
0) b

C

pg

(150)

_ Im(Y,,) + Im(Y}, ) +&Im(le)
@ c, o

C

(151)

pd

Se puede observar de las ecuaciones (150) y (151) que C,, se calcula de la misma manera

. . , , . C
que en el método de Dambrine. Sin embargo, en el célculo de Cpyq €l término —2 es muy

0
importante, ya que para C, << Cy, se tiene que Cpq es €l mismo que el de Dambrine ef al.
(1988), mientras que para C, = Cy entonces el C,q calculado seria el mismo que el

propuesto por White y Healy (1993). Sin embargo, se ha encontrado que en los transistores

. C .
de GaN el término —2 es distinto tanto de cero como de uno, por lo que el Cpq calculado es
0

totalmente diferente al calculado por los métodos de Dambrine o White.
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IV.4 Calculo de la Inductancia de Fuente L, Cuando es Menor a
Cero.

De acuerdo con Reynoso et al. (1997), en el caso de los transistores coplanares se puede
presentar el caso que Lg sea negativa (debido a que L es muy pequeiia) y por lo tanto, se
debe tomar en cuenta la influencia de las resistencias y capacitancias parasitas en la parte
imaginaria de los pardmetros Z de la medicion en directo, por lo que las inductancias
parésitas se calculan de la siguiente manera:

_ Im(Z,,) _Im(zl2)

L, - 4, (152)

L, =%+AS, (153)
w
Ld — Im(ZZZ)_Im(ZIZ) +Ad, (154)
w

donde
As = Ry[Cpa(Ra + Ry) + Cpe(RgHRS)], (155)
Aq= deRd(Rd + Rg) — CpgRgRs, (156)
Ay = CpgRo(Ry + Ry) — CpaRaR. (157)

Para hacer el de-embedding y calcular las capacitancias parasitas, es necesario el
conocimiento previo de las inductancias, y de la misma manera se deben conocer las
capacitancias para calcular las inductancias. Esto se realiza utilizando el algoritmo

mostrado en la Figura 40.
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(- INICIO )

A

Cilculo de las Inductancias Parasitas Lg, L, Lg

A

Lectura de los Parametros Z de la Medicién en
Inversa

2y=Zy - Lg
2y, =7y-L4

A

A

Transformacion de Parametros Z a' Y

A

Cilculo de Cpg, Cpyy Gy,

l _ Im(Z“)flm(le)

L
NO SI

Ls<0 > L =mZ)
[0}

. +4,
4 ) &g

FIN

A

— Iln(Zzz)—Im(Z,2)+AD
[0}

Figura 40. Algoritmo para encontrar los valores Optimos de capacitancias e inductancias

parasitas.

L,

El algoritmo para calcular las inductancias es similar al reportado por Lenk y Doerner
(2000), y se explica a continuacion:
1. Se calculan las inductancias de acuerdo al apartado 1V.2.1.
2. Se realiza el de-embedding y se calculan las capacitancias (apartado 1V.3).
3. Si Lg es negativo se calculan las inductancias nuevamente, pero ahora de acuerdo
con el apartado IV 4.

4. Con los nuevos valores de inductancias se calculan las capacitancias.
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Capitulo V.

Resultados

V.1 Introduccion.

En este capitulo se muestran los resultados obtenidos en este trabajo de tesis en el que se
utilizaron transistores de AIGaN/GaN fabricados en un substrato de Si, suministrados por
Nitronex Corporation. Previo a las mediciones en RF en el rango de 0.045 — 50 GHz, el
analizador de redes HP8510 se calibré utilizando la técnica de calibracion LRM mejorada
(Reynoso-Herndndez, 2004), empleando estandares de calibracion de las industrias GGB
modelo CS-5 y puntas de prueba modelo S0A-GSG-150P. Para ello, se utilizd la maquina
de puntas SUMMIT 9000 adecuada para estructuras coplanares.

A continuacion se muestran los resultados obtenidos para los transistores en oblea

modelados.

V.2 Extraccion de los Elementos Parasitos.

Los elementos parésitos fueron calculados empleando el método descrito en el capitulo IV.
En la Tabla II se muestran los resultados de la extraccion correspondiente a tres transistores
HEMT de AlGaN/GaN de diferentes dimensiones: 100pum (2 dedos de 50 um), 300um (2
dedos de 150 um) y 2mm (10 dedos de 200 pm). Los elementos parasitos fueron extraidos

a una corriente de compuerta de 4 mA para los tres transistores.
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Tabla II. Elementos parasitos extraidos para transistores de AlGaN/GaN de diferentes
longitudes de compuerta.

100pm | 300pm 2mm
Elemento | HEMT | HEMT | HEMT

Rg (Q) 0.57 1.96 0.69
Rs (Q) 7.26 2.30 0.42
Rd (Q) 13.46 4.79 0.75
R, (Q) 59.31 50.81 41.21
Lg (pH) 68.28 71.90 46.36
Ls (pH) 6.23 0.09 1.86
Ld (pH) 64.87 78.55 92.29
Co (pF) 0.43 1.21 7.69
Cpg (fF) 7.72 7.63 42.33

Cpd (fF) 15.62 34.11 205.09

En la Tabla II se puede observar que las resistencias Rs, Rgy Ry disminuyen conforme la
dimension del transistor aumenta, mientras que el valor de las capacitancias y de la
inductancia de drenador L4 son directamente proporcionales a la dimension del transistor.
Estas condiciones no se cumplen para la resistencia e inductancia de compuerta R, y L, ya

que estos elementos dependen del nimero de dedos del transistor.
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V.2.1 Resistencias e Inductancias Parasitas.

Para comprobar la validez del método para calcular la resistencia de compuerta, en las
Figuras 41 y 42 se muestra la independencia de R, con respecto a la corriente de compuerta

Iy, lo cual satisface la teoria.

—-100 pm GaN HFET

Figura 41. Comportamiento de R, independiente de la polarizacion para el HEMT de GaN
de 100 pum.

3
~A-300um GaN HFET 1 | | | | |
-#-2 mm GaN HFET | | | | 1 1 1
25— T 74— - - - - - == =-- -t -t - - - —Hd-—- - -
1 1 1 1 1 1 1 1
I I I I I I I I
2""’:"”’i"’*]‘f***i***——‘rfff,w‘,,*,“,,‘,+, - —
I I I I I I I
- I I I I I I I I
I I I I I I I I
g 158 - - Lo 0 [ Lo L4 ___a____
o0 | | | I I | | |
o~ | | | | | | | |
I I I I I I I I
I I I I I I I I
1----- e i I - e e
I I I I I I I I
S S S TGS SN S S
bS b
I I I I I I I I
I I I I I I I I
I I I I I I I I
0 L | L | L | | L
1 2 3 4 5 6 7 8 9 10
lgs(mA)

Figura 42. Independencia con respecto a la polarizacion de R, para los HEMTs de GaN de
300 pm y 2mm.
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Con los resultados obtenidos del circuito equivalente para el “cold FET” polarizado en
directa (I = 4mA), se simularon las partes real e imaginaria de Z;; y se compararon con

los datos experimentales como se muestra en las Figuras 43 a 48.

70
——Re(Z,,) medido

o Re(le) simulado

(o2}
o

Parte Real de le
N w NN (6]
e o o o

[EY
o

10 20 30 40 50
frecuencia (GHz)

Figura 43. Simulacion de la parte real de Z,; del HEMT de GaN de 100um.
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Figura 44. Simulacion de la parte imaginaria de Z;; del HEMT de GaN de 100pm.
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—Re(Z,,) medido
o Re(Z,,) simulado
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Figura 45. Simulacion de la parte real de Z;; del HEMT de GaN de 300um.
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Figura 46. Simulacién de la parte imaginaria de Z;; del HEMT de GaN de 300um.
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Figura 47. Simulacion de la parte real de Z;; del HEMT de GaN de 2mm.
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Figura 48. Simulacion de la parte imaginaria de Z,; del HEMT de GaN de 2mm.
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V.2.2 Capacitancias Parasitas.

En las Figuras 49, 50 y 51 se muestra el comportamiento en funcion de la frecuencia de las
capacitancias parasitas calculadas a partir de las mediciones en inverso, empleando el

método propuesto y explicado en la seccion IV.3.

—-=-C
ol pe| |

—-o-C

Capacitancia (fF)

Figura 49. Comportamiento en frecuencia de las capacitancias parésitas C,, y Cpq para el
transistor de 100pm.

Capacitancia (fF)

frecuencia (GHz)

Figura 50. Comportamiento en frecuencia de las capacitancias parasitas C,e y Cpq para el
transistor de 300pm.
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Capacitancia (fF)
8 8 8 8

100
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4

Sfrecuencia (GHz)m

Figura 51. Comportamiento en frecuencia de las capacitancias parésitas C,, y Cpq para el
transistor de 2mm.

Con la finalidad de comparar el método propuesto (Zarate-de Landa et al., 2007) con los
métodos publicados por Dambrine et al., (1988) y por White y Healy, (1993,) se calcul¢ el
valor de las capacitancias pardsitas aplicando los tres métodos estudiados en esta tesis. Los

resultados se muestran en la Tabla III.

Tabla III. Comparacion de las capacitancias parasitas calculadas para los transistores de
AlGaN/GaN.

FET 100 uym
Capacitancia | Dambrine | White | Nuevo Método
Cpg (fF) 7.72 7.72 7.72
Cpd (fF) 20.72 -21.15 15.62
FET 300 uym
Capacitancia | Dambrine | White | Nuevo Método
Cpg (fF) 7.63 7.63 7.63
Cpd (fF) 47.13 -66.22 34.11
FET 2 mm
Capacitancia | Dambrine | White | Nuevo Método
Cpg (fF) 42.33 42.33 42.33
Cpd (fF) 287.58 -430.62 205.09
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Se simularon los pardmetros Y del “cold FET” en pinchoff utilizando los resultados de los
valores del circuito equivalente para esta configuracion y se compararon con datos medidos

(Vgs =-7 V; Vg4 = 0) como se muestra en las Figuras 52, 53 y 54.

0.03

—Medido
0.025/ © Simulado

0.02

0.015

0.01

0.005

Ob=

Parte Imaginaria de Y

-0.005

-0.01

-0.01 | | | | | |
0.0 5O 5 10 15 20 25 30 35 40 45 50

frecuencia (GHz)

Figura 52. Parametros Y simulados a partir de las mediciones en inverso del HEMT de
GaN de 100um.
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Figura 53. Pardmetros Y simulados a partir de las mediciones en inverso del HEMT de
GaN de 300um.
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frecuencia (GHz)

Figura 54. Parametros Y simulados a partir de las mediciones en inverso del HEMT de
GaN de 2mm.

V.2.3 Conclusiones de la Extraccion de los Elementos Parasitos.

En esta seccion se mostraron los resultados obtenidos al extraer los elementos parasitos de
los tres transistores de AlIGaN/GaN con los que se trabajo en esta tesis. Los resultados
muestran que los datos simulados coinciden con los datos medidos del “cold FET” en toda
la banda de frecuencias, tanto bajo polarizacion en directa como en pinchoff. Ademas se
muestra como la resistencia de compuerta R, es independiente de la corriente de
compuerta, lo cual indica que la extraccidon es correcta porque los elementos parasitos
deben ser independientes de la polarizacion.

En la Tabla III se puede observar como los tres métodos predicen valores iguales de la
capacitancia de compuerta C,,, sin embargo, difieren en la capacitancia de drenador Cpq,
donde el método de White da un valor negativo lo que indica un célculo erroneo de este

elemento. Mientras que el método de Dambrine calcula un valor mayor de C,q al del
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método presentado en esta tesis debido a que no toma en cuenta el efecto de la capacitancia

del diodo Schottky.

V.3 Extraccion de los Elementos Intrinsecos.

Una vez estimados los valores de los elementos pardsitos se hace un proceso de de-
embedding y se calculan los elementos intrinsecos. En este trabajo de tesis se muestran los
resultados de la simulacion al calcular los elementos intrinsecos utilizando la metodologia
explicada por Berroth y Bosh (1990), bajo diferentes polarizaciones y en el rango de
frecuencias de 0.045 — 50GHz. Estas polarizaciones se seleccionaron de las curvas I(V) del
transistor (Figuras 55, 62, 69). Para la seleccion de los puntos de polarizacién se tomd en
consideraciéon el punto de reposo de los amplificadores lineales de alta potencia y alta
eficiencia.

En las Figuras 56, 57, 58, 63, 64, 65, 70 y 71 se muestran los pardmetros S medidos y
simulados de los tres transistores de AlGaN/GaN estudiados en esta tesis. Se debe notar el
excelente ajuste entre los datos medidos y simulados, lo cual valida la correcta extraccion
de los elementos parasitos.

Para demostrar la correcta extraccion de los elementos intrinsecos, en la Figuras 59, 66 y
72 se muestra la independencia en frecuencia de estos elementos. De igual manera, se
calcularon los elementos intrinsecos para cada uno de los puntos de polarizacion. Los

resultados se muestran en las Figuras 60, 67 y 73.



V.3.1 Transistor de 100pm.
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Figura 55. Grafica I(V) del HEMT de GaN de 100 pm y la ubicacion de las diferentes
polarizaciones para el disefio de amplificadores clase A, AB, B, Ey F.

— Medido
® Simulado

Figura 56. Comparacion de los parametros S medidos y simulados a una polarizacién para

el disefio de un amplificador clase A (Vg =

-1.2V; V4 =10.0 V; Iy = 36.6 mA).
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e Simulado

0.0

Figura 57. Comparacion de los pardmetros S medidos y simulados a una polarizacion para
el disefio de un amplificador clase B, E o F (Vg =-2.2 V; V4, = 18.0 V; I = 4.2 mA).

— Medido
e Simulado

Figura 58. Comparacion de los parametros S medidos y simulados a una polarizacién para
el disefio de un amplificador clase AB (Vg =-0.4 V; Vg =4.0 V; I35 = 57.48 mA).
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Figura 59. Elementos intrinsecos calculados polarizando al transistor de 100um para el
disefio de un amplificador altamente eficiente clase E o F.
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Figura 60. Grafica tridimensional de los elementos intrinsecos versus los voltajes de
compuerta y drenador del HEMT de GaN de 100 pm.
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Otra manera de comprobar que los parametros del modelo de circuito equivalente fueron
extraidos correctamente, es mediante el calculo del aislamiento y la ganancia del transistor,
que son dos parametros importantes en la caracterizacion del dispositivo. En las Figuras 61,

68 y 74 se muestra la comparacion entre de datos medidos y los simulados de dichos

parametros.
8
) o 6 — Medido
) S |_® Simulado|
— — Medido —
N -40 ® Simulado N 2r
) 50 o of
o © o 2
& -70 iy -4t
= =
10 20 30 40 0 % 10 20 s 40 50
frecuencia (GHz) frecuencia (GHz)

Figura 61. Comparacion entre los datos medidos y los simulados del aislamiento (a) y la
ganancia (b) del HEMT de GaN de 100pum polarizado a (Vg = 0 V; Vg = 20.0 V; Iy =
44.62 mA).

V.3.2 Transistor de 300pm.
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Figura 62. Grafica I(V) del HEMT de GaN de 300 um y la ubicacion de las diferentes
polarizaciones para el disefio de amplificadores clase A, B AB, E y F.
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410

Figura 63. Comparacion de los pardmetros S medidos y simulados para el disefio de un
amplificador clase A (Vg =-1.0 V; V4= 10.0 V; Igs = 123.9 mA).
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® Simulado

Figura 64. Comparacion de los pardmetros S medidos y simulados para el disefio de un
amplificador clase B, E 0 F (Vg =-2.5 V; V4 =20.0 V; Igs = 19.6 mA).
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Figura 65. Comparacion de los pardmetros S medidos y simulados para el disefio de un
amplificador clase AB (Vg =-0.5 V; V4 =4.0 V; I = 162.3 mA).
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Figura 66. Elementos intrinsecos calculados polarizando al transistor de 300um para el
disefio de un amplificador altamente eficiente clase E o F.
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Figura 67. Grafica tridimensional de los elementos intrinsecos versus los voltajes de
compuerta y drenador del HEMT de GaN de 300 pm.
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Figura 68. Comparacion entre los datos medidos y los simulados del aislamiento (a) y
ganancia (b) del HEMT de GaN de 300um polarizado a (Vg = 0 V; Vg = 21.0 V; Igs =
191.30 mA).
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V.3.3 Transistor de 2mm.
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Figura 69. Grafica I(V) del HEMT de GaN de 2 mm y la ubicacién de las diferentes
polarizaciones para el disefio de amplificadores clase A, B, E o F.

— Medido
e Simulado

0.0

Figura 70. Comparacion de los pardmetros S medidos y simulados a una polarizacién para
el disefio de un amplificador clase A (Vg =-1.0 V; Vg =10.0 V; Igs = 396.5 mA).
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Figura 71. Comparacion de los parametros S medidos y simulados a una polarizacioén para
el disefio de un amplificador clase B, E 0 F (Vg =-2.0 V; V4, = 18.0 V; I = 65.31 mA).
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Figura 72. Elementos intrinsecos calculados polarizando el transistor de 2mm para el
disefio de un amplificador altamente eficiente clase E o F.
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Figura 73. Grafica tridimensional de los elementos intrinsecos versus los voltajes de
compuerta y drenador del HEMT de GaN de 2mm.
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Figura 74. Comparacion entre los datos medidos y los simulados del aislamiento (a) y

ganancia (b) del HEMT de GaN de 2mm polarizado a (Vg =-2.0 V; Vg = 18.0 V; Iy =
65.31 mA).
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Se calcul6 el error entre los pardmetros S medidos y simulados de los tres transistores de

AlGaN/GaN estudiados en esta tesis. La funcion de error utilizada se muestra a

continuacion:
gi. =i |S[j7med _S[jisim , (158)
y N S
i=1 ‘ ij _med

donde Sjj yeq son los pardmetros S medidos, Sjj sin son los pardmetros S simulados y N es el

numero de datos tomados de la medicion.

Tabla I'V. Error entre los pardmetros S medidos y simulados

Transistor | 100pm 300pm 2mm
Parametro HEMT HEMT HEMT
Sty 3.34 % 2.62% 1.45%
Siz 5.00 % 7.25% 3.79%
N 5.36% 5.24% 6.67%
Sao 2.95% 4.63% 7.26%

V.3.4 Conclusiones de la Extraccion de los Elementos Intrinsecos

En base a los resultados obtenidos al extraer los elementos intrinsecos mostrados en las
Figuras 60, 67 y 73 se simularon los pardmetros S del transistor bajo diferentes condiciones
de polarizacion. En la Tabla IV se muestra que el error calculado entre los parametros S
medidos y simulados es pequefio, lo que nos indica una correcta extraccion de los
parametros y por lo tanto, un buen modelo. Esto también se puede observar en las figuras

donde se comparan los parametros S medidos con los simulados, donde se aprecia como el
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modelo propuesto predice el comportamiento del transistor; un ejemplo es como el modelo
predice correctamente el fenomeno “kink” (Lu Shey-Shi et al, 2001) el cual es una
propiedad inherente del transistor y que es observado en el pardmetro S;, del HEMT de
AlGaN/GaN de 300 pum.

Para verificar que los elementos intrinsecos fueron extraidos correctamente se graficaron
con respecto a la frecuencia donde se puede observar que su comportamiento es constante
en todo el ancho de banda medido. Ademas, en las Figuras 60,67 y 73 se muestran los
resultados de la extraccion los elementos del circuito equivalente intrinseco bajo diferentes
condiciones de polarizacion (0 V<V <20V, -2.5V <V, <0V)y el comportamiento de

los elementos intrinsecos concuerda con las expectativas fisicas de la teoria.

V.4 Aplicacion del Método a Transistores de Diferentes
Tecnologias.

En esta seccion se presentan los resultados obtenidos al aplicar el método para el calculo de
los elementos parasitos presentado en esta tesis a transistores de diferentes tecnologias
(MESFET y HEMT). Ademas, se simularon los parametros S del transistor bajo diferentes

condiciones de polarizacion y los resultados se compararon con los datos experimentales.
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V.4.1 Transistor HEMT de Fosfuro de Indio (InP).
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Figura 75. Simulacion de la parte real (a) y la parte imaginaria (b) de Z;; del cold FET en
directa de un HEMT de InP (Is = 1 mA).
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Figura 76. Simulacion de los parametros Y del cold FET en pinchoff de un HEMT de InP.
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4o Frecuencia = (0.04 - 65) GHz o

Figura 77. Comparacion de los parametros S medidos y simulados de un HEMT de InP
bajo dos condiciones de polarizacion diferentes.

V.4.2 Transistor MESFET de Arseniuro de Galio (GaAs).
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Figura 78. Simulacion de la parte real (a) y la parte imaginaria (b) de Z;; del cold FET en
directa de un MESFET de GaAs (I = 0.5 mA).
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Figura 79. Simulaciéon de los parametros Y del cold FET en pinchoff de un MESFET de
GaAs.

jro  Frecuencia = (0.045 - 50) GHz 410

Figura 80. Comparacion de los parametros S medidos y simulados de un MESFET de
GaAs bajo dos condiciones de polarizacion diferentes.
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V.4.3 Transistor HEMT de Carburo de Silicio (SiC).
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Figura 81. Simulacion de la parte real (a) y la parte imaginaria (b) de Z;; del cold FET en
directa de un HEMT de SiC (Igs = 1 mA).
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Figura 82 Simulacion de los pardmetros Y del cold FET en pinchoff de un HEMT de SiC.
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Figura 83. Comparacion de los pardmetros S medidos y simulados de un HEMT de SiC
bajo dos condiciones de polarizacion diferentes.

Tabla V. Elementos parasitos extraidos para transistores de diferentes tecnologias.

InP SiC GaAs
Elemento | HEMT | HEMT |MESFET

Rg (Q2) 0.41 0.36 4.52
Rs (2) 8.90 0.82 4.61
Rd (2) 9.87 1.58 7.36

Ry (2) 437.71 23.29 104.09
Lg (pH) 29.82 918.14 58.13
Ls (pH) 5.51 73.54 5.52
Ld (pH) 15.26 807.89 75.37
Co (pF) 0.18 13.60 0.30
Cpg (fF) 21.92 1193.08 21.12
Cpd (fF) 22.29 1925.66 41.77
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Capitulo VI.

Conclusiones

VI1.1 Conclusiones.

n este trabajo de tesis se desarrolld un nuevo método analitico para calcular la
inductancia y la resistencia parasitas de compuerta L, y R,, utilizando una sola
medicion del “cold FET”, polarizado a una corriente de compuerta baja. Ademas, se
presenta una nueva metodologia para el calculo de las capacitancias parasitas Cpe y Cpa
donde se toma en cuenta el efecto de la capacitancia del diodo Schottky del transistor.
La validez del método propuesto se verifico por el buen ajuste de los pardmetros Z medidos
y simulados del “cold FET” y de los pardmetros S bajo diferentes puntos de polarizacion.
Ademas, no requiere de una sintonizacion final mediante algiin método de optimizacion.
La ventaja de este método es que para el calculo de las resistencias e inductancias parasitas
se requiere una sola medida del transistor en todo el ancho de banda, y para corrientes de
compuerta bajas, lo que evita que el dispositivo se dafie, contrario al método tradicional
que se basa en varias mediciones para valores de corriente de compuerta altos, requeridos
para el célculo de la resistencia de compuerta Ry.
Se encontr6é que el método propuesto no solo es valido para transistores fabricados en base
a AlGaN/GaN, sino que también se puede aplicar en MESFETs y HEMTs de GaAs, InP y

SiC.
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VI.3 Aportaciones

v' Se propuso un método sencillo y rapido para el calculo de la resistencia e
inductancia de compuerta R, y L,.
v" Se propone un nuevo modelo del “cold FET” polarizado en inverso para el célculo
de las capacitancias parasitas Cpg y Cpa.
v" Se publico un articulo (Zarate-de Landa et al., 2007) y fue presentado en el /IEEE
Internacional Microwave Symposium del 2007.
Es importante mencionar que el método propuesto para el calculo de los elementos
parasitos tiene las siguientes ventajas sobre los métodos ya publicados:
v" Para el calculo de los elementos parasitos el transistor se polariza a bajas corrientes
de compuerta, de tal manera que el dispositivo no se dafia.
v Sdlo se necesita de una medicion del “cold FET” en polarizacion directa, contrario
al método clasico que requiere de varias mediciones para el calculo de R,.

v El método propuesto se puede aplicar a transistores de cualquier tipo de tecnologia.

V1.2 Trabajo futuro

» A partir del modelo en pequefia sefial hacer la extension al modelo de gran sefial.
» Aplicar el modelo al disefio de dispositivos como amplificadores, osciladores o
mezcladores. Sobre todo al disefio de amplificadores de alta eficiencia clase E o F,

que es la principal aplicacion de los transistores de AlGaN/GaN
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Apéndice A.

A.1 Analizador de Redes Vectorial HP5810.

El analizador de redes vectorial HP8510 mide caracteristicas en magnitud y fase de redes y
de componentes como filtros, amplificadores, atenuadores, y antenas.

Caracteristicas:

Temperatura de almacenamiento de -40°C a +75°C.
| I Temperatura de operacion de 5°C a 40°C. La

temperatura de operacion Optima es 23°C £3°C. Para

que una calibracion permanezca completamente

ol

confiable, la temperatura del analizador de redes debe

_—

permanecer con +1°C alrededor de la temperatura de
calibracion.

Numero de puntos por barrido: Seleccionable como 51, 101, 201, 401, o 801 puntos.
Tiempo de barrido: El minimo tiempo de barrido es automaticamente seleccionado,
dependiendo del nimero de puntos por barrido. El tiempo de barrido mayor puede ser
seleccionado por el usuario de 0.1 a 100 segundos.

Correccion de error: Es el proceso matematico de remover de las mediciones aquellos
errores sistematicos determinados por la calibracién.

Tipos de calibracion disponibles: Calibracion de un puerto, de dos puertos, de dos puerto
completa (full two-port o tradicional), TRL (Thru-reflect-line), LRM (Line-reflect-match),

calibracion adapter removal.
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Tipo de monitor: A color de 7.5” diagonal. Se pueden seleccionar entre 16 colores
posibles.

La configuracion del sistema consiste de un sintetizador, un test set, y el
despliegue/procesador.

Sintetizador: Proporciona la fuente de sefial de RF.

Test set: El test set separa la sefial producida por la fuente en una sefial incidente y una
sefial reflejada que son comparadas posteriormente.

Despliegue/procesador: Este procesa las sefiales y despliega los resultados en una

variedad de formatos.

A.2 Maquina de Puntas Summit 9000.

La estacion SUMMIT 9000 consta de controladores de posicion en los ejes X Y y Z, los
cuales manejan una alta precision (una milésima) en la mediciéon, y controlan el nivel
coplanar para hacer que el plano esté completamente horizontal y evitar dafar las puntas de
prueba. La base tiene una manivela que permite movimiento hacia arriba y hacia abajo para
manipular las puntas libremente y de una manera uniforme. Esta base también tiene un
microscopio de graduacion variable y una cdmara que muestra la imagen en un monitor, lo
cual permite observar con maximo detalle los componentes a medir, asi como ajustes de
iluminacién para modular la intensidad de luz que recibe el dispositivo bajo prueba.

Cuenta con una bomba de vacio que permite crear vacio en la base y sujetar el dispositivo
para fijarlo y evitar mediciones erroneas. Para caracterizar este tipo de transistores se

necesitan puntas de prueba coplanares para colocar sobre las guias de onda coplanares de
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las terminales del transistor. Este tipo de puntas tienen un conector coaxial por un extremo
y un coplanar por el otro. Las puntas que se utilizan tienen cierta flexibilidad, pero se debe
tener cuidado de no romperlas. La maquina de puntas SUMMIT 9000 (Analytical Probe
Station) al conectarse a un analizador de redes permite caracterizar dispositivos sobre

oblea.

Arnalizador de Redes

Fuerte RF Control HP-1B

—
i —

V= y Y I O — .. Entrada Ff

Sistema de Prueba = |
(Teste =et) i —

Cahbles
F‘uert-:ﬂT semitigidos TF‘uer‘tn:nQ

Flataforma

Micrametfos
ici =
Posicionador + }

Figura A1 Sistema de caracterizacion para “obleas.”
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Apéndice B.

Sistema de Mediciones.

Para poder realizar el calculo de los pardmetros extrinsecos e intrinsecos del transistor se
debe hacer mediciones en directo, inverso y con polarizacion. A continuacion se muestra a

detalle cada uno de los bancos de medicion

B.1 Mediciones en Directa (Vg > Vy,; > 05 V4, = flotante)

Multimetro Fluke
8840A

O|0
0|0
©)

Amperimetro
Ids

Multimetro @| @] FTE Vas| FTE Vg
Vds . .

®e®| @@ [cofoo

GND
oa2 BGv: Qv AETS)
O
[O]ve OV, O
VNA VNA
PTI GC CD PT2

SW1 | SW2 | SW3 | sw4

POS N A A A

Figura B1 Banco de Mediciones en Directa.



B.2 Mediciones en Inversa (Vg < V,; V4= 0)

Multimetro Fluke
8840A

ONO,

0|0
OJo

Amperimetro @ @

el
[

Multimetro
V o: 1o o]

FTE V4, | FTE V,,

oofJoo

X

Sensor no se
Conecta al VNA

[

GND

VNA
PT1

:JAZ tlvz

(Ol v, Ov,, O

OVl Aldy)

G

O

VNA
PT2

SW1 | SW2 | SW3 | SW4

POS A A A

Figura B2 Banco de Mediciones en Inversa.
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B.3 Mediciones a Diferentes Puntos de Polarizacion

Multimetro Fluke
8840A

ONG)

0|0
OJO

Amperimetro @ @
Las [
L
Multimetro _.@ FTE Vo, | FTE Vi,
Vs ®
00| g ¢ 0OH0O

Sensor se
Conecta al VNA

[

GND

VNA
PT1

nAZ nvz
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>

©

G

O

VNA
PT2

SW1 | SW2 | SW3 | sw4

POS A A A B

\

Figura B3 Banco de Mediciones a diferentes puntos de polarizacion.
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