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Esta tesis estd relacionada con el modelado de un PHEMT Frio para ser utilizado en el
disefio de un mezclador de baja distorsion. Diferentes modelos de IV fueron investigados con
el fin de predecir las mediciones I-V usando voltajes de drenador- fuente negativos y positivos.
Con respecto a los capacitores de compuerta (capacitor de compuerta-fuente C,, Ccapacitor
compuerta-drenador C,,) un nuevo modelo dependiente de la polarizacién fue desarrollado para
simular estos capacitores.

El nuevo modelo empirico para simular las capacitancias intrinsecas Ces(Vios, Vpg) ¥
cgd(VGS,YDS) permite predecir con gran acierto los valores experimentales.

Finalmente un procedimiento para disefiar un mezclador de baja distorsion y un analisis
empleando el circuito eléctrico equivalente no lineal del transistor es presentado. Este analisis
corrobora que las potencias de los productos de intermodulacién de tercer orden son mucho
menores que la potencia de la frecuencia intermedia.
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This dissertation deals with the non linear modelling of a Cold PHEMT used in the
design of a low distortion mixer. Different I-V models (Curtice, Angelov and Chen) were
investigated in order to predict the I-V data measured using negative and positive drain source
voltages. Regarding gate capacitances (gate-source capacitance C,, gate-drain capacitance
C,q) a new bias dependent model was developed for simulating these capacitances.

The new empirical model for simulating the intrinsic capacitances Cos(Vigs, Vi) and
Cga( Vs, Vps) allows to predict successfully the experimental data.

Finally a procedure for designing a low distortion mixer and also an analysis using the
non linear equivalent circuit of the transistor models are presented. This analysis corroborate
that the powers of the third order intermodulation product are smaller than the power of the
intermediate frecuency.

Keywords: Cold PHEMT, Cold FET, Resistive mixer, Non linear models, Curtice Model,
Angelov Model, Chen Model, Intrinsic capacitances model, Conversion loss.
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I Introduccion.

Con los recientes avances de los sistemas de comunicaciones méviles personales, el
hombre se ha visto en la necesidad de mejorar el desemperio, de sus sistemas como por
ejemplo: bajos niveles de consumo de potencia, miniaturizacién de los componentes,
etc. Uno de los principales problemas que los disefiadores han atacado en los sistemas
de recepcién es la intermodulacién (IM). La IM por lo general proviene de la etapa de
mezclado, debido a que a la salida de la etapa del mezclador se presentan frecuencias
diferentes a las de la entrada.

La etapa del mezclado se realiza fundamentalmente por un dispositivo no lineal.
Un ejemplo de éstos son los diodos de barrera Schottcky. Los mezcladores hechos con
diodos son los que presentan los peores niveles de IM, esto se debe a que el diodo
es un dispositivo fuertemente no lineal. Este efecto ha motivado que se desarrollaran
métodos para mejorar la IM, como por ejemplo proponer mezcladores balanceados para
cancelar los productos de IM de orden impar.

Con la llegada de los transistores MESFET’s, HEMT’s y PHEMT's de GaAs, el
siguiente paso es el de reemplazar los diodos por transistores. Sin embargo, esto no
sucedid asi.

Una de las ventajas que se tienen al utilizar transistores en mezcladores es que
presentan muy bajas pérdidas por conversién y que son compatibles con los Procesos
monolfticos, (Maas, 1998). Sin embargo, la gran desventaja que se tiene es la

complejidad de los disefios cuando se quiere hacer un mezclador balanceado.
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La busqueda de un mezclador de baja distorsién da origen al mezclador resistivo.
El mezclador resistivo es que un transistor que opera en la regién 6hmica (FET Frio).
En esta region el transistor presenta una resistencia con un comportamiento débilmente
no lineal, esta caracteristica es la base para que los niveles de IM sean bajos.

El desarrollo de los mezcladores resistivos no hubiera sido posible si no se tuvieran
modelos empiricos no lineales y técnicas para evaluar el desempefio del dispositivo. Un
modelo empirico no lineal nos ofrece la ventaja de poder conocer al dispositivo de una
manera répida y sencilla. Por otra parte, el modelado lineal del transistor juega un
papel importante ya que sin éste no se podrfa obtener los datos que se necesiten para
construir el modelo no lineal.

Hay que entender que el modelo del transistor no es més que la representacion
analitica del dispositivo y que éste forma parte de un sistema. Por tal motivo no
tendrfa sentido alguno tener sélo el modelo y no tener herramientas para evaluar el
sistema. Herramientas como balance arménico, series de potencias o series de Volterra
son de gran utilidad para predecir el comportamiento del sistema. Lamentablemente
estas herramientas no se encuentran fcilmente en cualquier simulador de circuitos de
microondas.

En conclusién, la caracterizacién del dispositivo tanto en la regién lineal como la
no lineal van ligados estrechamente. Por otra parte, contar con buenas herramientas

para el andlisis es un factor importante para el disefio de cualquier etapa de un sistema.



I.1 Antecedentes

El primer modelo no lineal surge en 1980, (Curtice 1980). A partir de esa fecha
surgen més trabajos sobre modelado no lineal. En el que sobresale Maas [1987], que
propone su propio modelo no lineal para el desarrollo de un mezclador de baja distorsién,
sin embargo, el modelo carece de expresiones para las capacitancias intrinsecas de
compuerta (Cgs (Vigs, Vps) ¥ ¢ga (Vas, Vps)). Por otra parte, éste no considera en
su modelo la regién inversa del transistor por tal motivo esta incompleto el trabajo.
En la actualidad no se tiene reporte alguno sobre el modelado de la zona inversa del
transistor, siendo esta zona de interés para el mezclador de baja distorsién.

Hasta la fecha se tienen reportados varios modelos no lineales para la corriente
Ips (Ves,Vps) que predicen muy bien el comportamiento del transistor, ejemplo el mo-
delo de Angelov et al [1992], sin embargo, dichos modelos no se han aplicado en la
zona inversa del transistor. Por otra parte, los modelos para las capacitancias intrinse-
cas de compuerta que se tienen no son tan exactos para predecir el comportamiento de
las mismas.

De tal manera en esta tesis se busca utilizar un modelo no lineal para modelar la
zona inversa y directa de un transitor de microondas en FET Frfo lo més fielmente , esto

involucra el modelado de la corriente Ips (Vas,Vps) v de los capacitores cgs (Vas, Vps)

¥ ¢4d (Vas, Vps).



I.2 Organizacién del trabajo.

Elste trabajo tiene como objetivo establecer una metodologia para el disefio de un
mezclador de baja distorsién. Para cumplir con dicho objetivo debemds de entender
previamente cémo un transistor en FET Frio es capaz de trabajar como mezclador. De
esta manera en el capftulo II se presentan los conceptos m4s importantes para el mode-
lado lineal y no lineal de transistores de microondas. Posteriormente, en el capitulo ITI
se presentan algunos modelos no lineales para modelar la corriente Ipg (Vas, Vps) que
es el elemento mas importante en este trabajo; asi mismo se presenta la metodologia
para calcular los pardmetros de dichos modelos. Por otra parte, también se presen-
tan modelos no lineales para los capacitores cg, (Vgs Vps) v cgd (Vs Vps), resaltando
en particular un nuevo modelo empirico para estos capacitores que se desarrollé en este
trabajo. En el capftulo IV se presentan la validacién del modelo que se emplears para
el diseno del mezclador de baja distorsién.

Una vez que se tienen los modelos no lineales validados se pasa a la etapa del
disenio, por tal motivo en el capitulo V se presentan los puntos a seguir para el disefio,
asf como la metodologfa y los requerimientos de las redes que se necesitan. Adem4s, en
este mismo capitulo se presenta una forma de predecir el comportamiento del mezclador.
En el capftulo VI se presentan los resultados teéricos obtenidos del mezclador de baja
distorsién. Finalmente, en el capitulo VII se presentan las conclusiones de este trabajo,

las aportaciones y algunas recomendaciones.



IT Conocimientos previos al modelado de transis-
tores de microondas.

En este capitulo se presentan los conceptos generales que se utilizar4n para el
desarrollo de los modelos no lineales utilizados en el disefio de mezcladores.

Uno de los elementos cruciales en el desarrollo del mezclador de baja distorsién
usando un PHEMT Frfo es un modelo no lineal de la corriente Ipgs (VgsVps). La
importancia reside en que a partir de esta corriente se puede derivar la transconduc-
tancia (Gu) y la conductancia (Gps) del transistor. Adem4s, el conocimiento de la
corriente Ipg (Vgs Vps) nos permitird hacer un an4lisis de Fourier para determinar las
pérdidas por conversién del mezclador. Por otra parte, se necesita también modelar los
elementos intrinsecos del transistor con el fin de observar la contribucién de éstos, en

los productos de intermodulacién.

II.1 Clasificacién de los modelos para transistores de microon-
das.

Un modelo no lineal para un transistor que vaya a ser implementado en algiin
simulador debe, ser exacto y efectivo. Para esto, los modelos serdn definidos por
un circuito eléctrico equivalente en donde los elementos no lineales deben de estar
expresados en funcién de sus voltajes de control. Los modelos no lineales se dividen
en modelos fisicos y modelos empiricos.

El modelo fisico es aquél que obtiene mediante las leyes fisicas que gobiernan

el transporte de corriente en los semiconductores. Para hacer un modelo fisico es
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necesario conocer las propiedades eléctricas del semiconductor como la movibilidad, la
concentracién de portadores, etc. y las propiedades geométricas, como por ejemplo la
longitud de compuerta y el ancho del canal. Este tipo de modelo puede describir al
transistor, asf como su comportamiento. Sin embargo, la gran desventaja que se tiene
al usarlo es que no es muy ficil de implementarse en un simulador, adem4s de que cada
modelo ffsico esta hecho para un tipo de familia de dispositivo.

Por otro lado, en un modelo empirico se utiliza una ecuacién analftica. Esta.
ecuacién analftica contiene constantes y funciones que dependen de los voltajes apli-
cados a las terminales del transistor; estas funciones estdn basadas en las expresiones
de los modelos fisicos. Estos modelos empiricos son capaces de representar las carac-
terfsticas no lineales, ademds de que sus constantes son més féciles de obtenerse. Otra
ventaja que se tiene es que una sola ecuacién puede modelar diferentes tipos de familias
de dispositivos. Sin embargo, el mayor problema que se tiene al usar modelos empiri-
cos es que no siempre se tiene buenos resultados con respecto a la realidad. Esto puede
ser debido a que la ecuacién es muy simple para modelar adecuadamente los fenémenos
presentes durante la operacién del dispositivo.

En el desarrollo del mezclador de baja distorsién usaremos modelos empiricos,
debido a que no se tiene informacién suficiente para construir el modelo fisico de los

transistores que se usardn en este trabajo.
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Figura 1 Estructura Convencional de un HEMT.

I1.2 Transistores HEMT y PHEMT.

El término HEMT vienen de las siglas en inglés de " High Electron Mobility Transis-
tor”, que en espanol es " Transistor de Alta Movibilidad Electrénica”. Este transistor
hace uso de las propiedades de transporte de electrones en un pozo cudntico formado
entre el material semiconductor de mayor ancho de banda (GaAlAs) y el material semi-
conductor de menor ancho de banda (GaAs).

Como se muestra en la figura 1, se puede observar que el HEMT estd formado
por tres contactos metdlicos (fuente, compuerta y drenador). La compuerta (G) es una
barrera Shottcky, mientras que la fuente (S) y el drenador (D) son contactos 6hmicos.

Estos tipos de transistores son fabricados por medio de heterouniones de semiconduc-
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Figura 2 Estructura de un transistor pseudomorfico HEMT

tores de diferentes composiciones y de anchos de banda prohibidos como por ejemplo
entre GaAs y AlGaAs o InGaAs y InP.

Un PHEMT es un HEMT pseudomoérfico y se construye incorporando una capa
de InGaAs no dopado entre el gas bidimensional y la capa de GaAs no dopado. Una
representacién gréfica se puede ver en la figura 2.

El gas bidimensional acttia como un canal por donde fluye la corriente drenador-
fuente, al cual le llamaremos Ips. Esta corriente es funcién de los voltajes aplicados
a las terminales del transistor. Estos voltajes se localizan entre la compuerta-fuente
(Vgs) y el drenador-fuente (Vpg), como se presenta en la figura 3. El Vs es el voltaje
que controla el flujo de la corriente que pasa por el canal; entre m4s negativo sea este
voltaje, menor sera la corriente que pasa por el canal, llegando a un punto en el que no
exista flujo de corriente, diciéndose entonces que el transistor ests oclufdo. El voltaje
Vs que logra ocluir al transistor se le conoce como voltaje de umbral, o Vy. Por

otra parte, hay que tener cuidado que el voltaje Vgs no sea muy positivo, ya que si
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Figura 3 Esquema de la polarizacién de un transistor

sobrepasa el valor del voltaje de la barrera Schottcky (Vi = 0.8V) el transistor puede
llegar a danarse.

Otro voltaje importante que se usar4 en este trabajo es el voltaje -de saturacion
(Veat). Este voltaje se determina a partir de la curva Ipg - Vpg para un voltaje Vg
= 0V, como se presenta en la figura 5. Asf mismo, de esta misma curva, obtenemos
la corriente de saturacién (Ipss). Estos valores son utilizados en la siguiente seccién
para el célculo de los valores iniciales de los modelos que se presentarin a lo largo de

este trabajo.

I1.3 Caracteristicas corriente-voltaje.

Las figuras 4 y 5 son las dos formas de presentar graficamente la corriente en funcién

de sus voltajes de control. A partir de ellas podemos encontrar dos elementos no lineales
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Figura 4 Curva Ips — Vgg a Vpg constante, representando el voltaje de umbral o

Vr.

del transistor. Estos elementos son la transconductancia (Gum) y la conductancia (Gps);

que se definen como:

Gu £ Fpo= (mS) (1)
dIpg
GDS = BVDS (mS) (2)

I1.4 Circuito eléctrico equivalente.

El circuito eléctrico equivalente es una representacién abstracta del transistor.
Bésicamente, el transistor lo podemos dividir en dos partes, una de ellas es la parte

extrinseca del transistor formada con los elementos pardsitos como Ry, Ry, R,, L, Lq,
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Figura 5 Curva Ipg — Vps a Vgs = 0V. Representacién de Vsar € Ipgs.

Ls, Cpg ¥ Cpa. Estos elementos son independientes de la polarizacién. La otra. parte
del transistor es la parte intrinseca, compuesta POI Cgs, Cgdy Cds, Ri; Em, ¥ g4s. Estos
elementos son dependientes de la polarizacién, es decir que dependen de los voltajes
Vas y Vps.

La estructura bésica para representar los elementos del transistor se pueden ob-
servar en la figura 7, mientras que en la figura 6 se muestra la localizacién de estos
elementos. El método para calcular los elementos extrinsecos del transistor es descrito
en Reynoso et al [1995] y Rangel Patifio [1995]. Por otro lado, en Beroth y Bosch

[1990] se presenta la metodologia para calcular los elementos intrinsecos.

I1.5 El FET en Frio.

Hablar de FET Frio y PHEMT Frio es lo mismo, estos términos se refieren a que el
voltaje Vpg es cero, aunque también se puede hablar de un PHEMT Frio para valores
de voltajes Vpg < 0.5V (regién 6hmica). En este caso el transistor es un dispositivo

simétrico, como se muestra en la figura 8.
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Figura6 Ubicacion de los elementos del circuito equivalente para HEMT y PHEMT

La figura 8 es muy parecida a la figura 6, la diferencia est4 en la zona de desercién
en donde se incluye una resistencia Ry en serie con el capacitor ¢,y. La representacion
del circuito eléctrico equivalente se puede ver en la figura 9. El célculo de los elementos

extrinsecos e intrinsecos se presenta en Llopis et al [1999].

I1.6 Area de modelado.

En este trabajo el principal interés es el modelado de un transistor en PHEMT
Frio. La razén de esto es que para el disefio del mezclador de baja distorsién se
requiere modelar la regién ¢hmica del transistor, ya que éste opera en dicha regién.

De esta forma se podrd predecir el comportamiento del mezclador.
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Figura 7 Circuito Eléctrico Equivalente del HEMT y del PHEMT

Por otra parte, el modelado del transistor debe contemplar la zona inversa del
transistor (Vps < 0), debido a que se aplicard una sefial de AC como voltaje Vpg,
con un valor promedio de cero volts. Esto implica que el modelado debe hacerse en el

intervalo -0.5V < Vpg < 0.5V.
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Figura8 Ubicacién de los elementos del circuito equivalente de un HEMT y PHEMT
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Figura 9 Circuito Eléctrico Equivalente para FET Frio.
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IIT Modelado no lineal de transistores de microon-
das.

Este capitulo estd dividido en dos partes. La primera parte se enfoca al modelado
no lineal de la corriente Ipg (Vgg, Vbs) y la segunda parte se enfocars al modelado no

lineal de los capacitores intrinsecos de compuerta, ¢y, (Vgs, Vps) y ¢gd (Vas, Vps).

ITI.1 Modelado no lineal de la corriente Ins (Vgs, Vps).

La corriente Ipg (Vgs, Vpg) de un transistor es el elemento méds no lineal que nos
interesa, ya que de ella podemos obtener la Gar y la Gps, dos elementos no lineales
que son derivadas parciales de la corriente I, (Ves,Vbs), ecuaciones (1) y (2). Por
otra parte, teniendo un modelo no lineal de la corriente Ips (Vgs,Vps) es posible tener
informaci6n valiosa, como por ejemplo: los niveles de potencia a una frecuencia deter-
minada, el nivel de potencia requerido para que se produzca el punto de interseccién
de tercer orden (IP3) de algin dispositivo, las pérdidas por conversién, etc.

En este trabajo se estudiaron tres modelos empiricos para modelar la corriente
Ips (Vas,Vps). El primero de éstos es el modelo de Curtice cuadritico (Curtice, 1980),
luego el modelo de Angelov (Angelov et al, 1992) y por ultimo el modelo de Chen (Chen
et al, 1998). La razén de estudiar estos tres modelos es que guardan un cierto grado de
similitud entre ellos, tienen la gran ventaja de que sus constantes son obtenidas por
medio de mediciones corriente voltaje.

La intencién es de seleccionar uno entre ellos que cubra nuestro requerimiento,

que es el del modelado de la corriente I g (Vas,Vps) del transistor en la regién Shmica,
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Figura 10 Diagrama a bloques de la metodologfa utilizada para el modelado de
Ips (Vas, Vps).

tanto en directa como en inversa; asf como resaltar las ventajas y desventajas de cada

uno de los modelos analizados.

II1.1.1 Procedimiento para el modelado de la corriente Ing(Vgs Vps)

El procedimiento propuesto para modelar la corriente Ipg (Vas,Vps) se describe
por medio del diagrama de bloques de la figura 10.

Teniendo los datos de la corriente Ipg (Ves Vps) se inicia el proceso del célculo
de los valores iniciales de los pardmetros del modelo. Para esto se puede seguir por

dos caminos, el primero es recurrir a la computadora y por medio de un proceso de
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ajuste de curvas se obtienen las constantes. Sin embargo, en funcién del método de
ajuste elegido, puede tener problemas de estabilidad numérica. Esto puede producir
problemas de convergencia. Ademss, cabe la posibilidad de dejar ciclada a la mdquina.
El segundo camino lleva al modelado empirico, es decir desarrollar expresiones
analiticas dependientes de algunas constantes de ajuste del modelo. Las constantes
calculadas de los datos son valores iniciales y, por lo general, el modelo no se ajusta
completamente a las curvas medidas con los valores iniciales de las constantes. Por
tal motivo se utiliza un proceso de optimizacién utilizando un algoritmo que busque
los mejores valores de las constantes a partir de las cénstant% iniciales. La diferencia
entre el primer camino y el segundo es que los valores 6ptimos de las constantes estdn

cerca de los valores calculados.

I11.1.2 Modelo de Curtice cuadritico (Curtice, 1980).

El modelo de Curtice cuadrético fue el primer modelo empirico desarrollado para
transistores de efecto de campo metal-semiconductor, mejor conocido como MESFET;
muchos de los modelos empiricos estdn basados en este modelo. El modelo Curtice

cuadrdtico representa la corriente Ips (Vs Vps) con la siguiente expresién:

Ips (VasVps) = B(Vas — Vr)*(1 + A\Vps) tanh (aVps) (3)
donde:
3 es el pardmetro de transconductancia.
Vr es el voltaje de umbral.

A es el pardmetro relacionado con la conductancia.



18

ralz de lds - Vgs

ralz de lds
-

-1 -0.8 -0.8 -0.4 -0.2 0 0.2 0.4
Vps(Vv)

Figura 11  Linealizacién para calcular Vit

a es el pardmetro relacionado con la regién ¢hmica.

Los pardmetros anteriores se obtienen analfticamente de la siguiente manera:

Ciélculo de Vi

Para la obtencién de Vr se utiliza el método de Curtice [1980]. Este método
consiste en tomar una curva de corriente-voltaje en funcién de Vs a un Vs constante
de saturacién (Vps > 1.5V), luego se calcula la raiz cuadrada de la corriente y se traza,
una recta en la regién mds lineal de la curva. El V7 es el voltaje que cruza la recta

con el eje de las abcisas, como se muestra en la figura 11.

Célculo de 8.

Para encontrar el valor inicial de 3, nos auxiliaremos de la ecuacién (3) haciendo
las siguientes consideraciones:

Consideracién 1: A Vgg =0V, Ipg es igual con la corriente de saturacion (Ipgs).
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Figura 12 Representacién grifica de .

Consideracién 2: tanh(aVpg) = 1, debido a que en saturacién la aportacién de

a es despreciable.

Con estas dos consideraciones podemos expresar 3 como:

_ Ipss
f= —VE (14 AVps) (4)

Célculo de ).

Este es un pardmetro que tiene mayor efecto en la zona de saturacién. La,
contribucién de este pardmetro esté relacionado con la pendiente que lleva la corriente
en dicha zona, como se aprecia en la figura 12.

Como A se relaciona con la pendiente, entonces podemos decir que ) esta rela-
cionado con la conductancia de salida Gps por medio de la derivada de la corriente

Ips (Vs Vps). Derivando la ecuacién (3) con respecto al voltaje Vpg. Como ) tiene
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mayor efecto en la zona de saturacién suponemos que tanh(aVpg) = 1 para encontrar

una expresion analitica para A, expresada por:

G
A=B—{;T§— (5)

Sustituyendo la ecuacién (4) en la ecuacién (5) para eliminar 3, obtenemos

5 Gos (1 + AVps)
Ipss

Mpss = Gps + GpgAVpg (7)

que, para el punto de saturacién: Vpg = V,,, y:

G"‘D.S'

A= 8
Ipss — GpsVia (®)

Célculo de a.

Como se menciond en la seccidn anterior, la constante o no tiene mucho efecto
en la regién de saturacién. Restringiendo la zona de accién de a en Ja, regién Shmica,
se puede comprobar que el efecto de a estd relacionado con la pendiente de la regién
6hmica, como se muestra en la figura 13.

Nuevamente la conductancia de salida Gpg se relaciona con a. Sj suponemos
que el efecto de A es despreciable en la regién 6hmica se puede reescribir la ecuacién

(3) como:

Ips (Vas,Vps) = B (Vas — Vr)® tanh (aVbs) V Vps < Vi (9)
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Figura 13 Represetancion grifica de a.

Haciendo un cambio de variable, aVpg = Vs v derivando con respecto a Vg

tenemos.

Gps = B (Vs — Vir)? sec h2 (VDS) (10)

Resolviendo para a y utilizando (4) se obtiene un valor inicial para a.

G
a= ; para —— >0 (11)

III.1.3 Extension del modelo de Curtice cuadrético para Vpg < 0V.

Para el desarrollo del mezclador es importante modelar la corriente en la regién
inversa, Vps < 0V, para esto se tiene que hacer ciertos ajuste al modelo, quedando de

la siguiente forma:
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Ips (Vas,Vbs) = B (Vs — Vs — Vr)? (1 + AVps) tanh (aVps) (12)
donde la constante b es un factor de ajuste y por lo general es cercano a uno. La razon
de modificar la ecuacién (3) es debido a que el voltaje de control ahora es el voltaje

Vap representado por Vgg - Vps.

IT1.1.4 Modelo de Angelov (Angelov et al, 1992).

El modelo de Angelov es un modelo relativamente reciente, orientado a transistores
de tecnologfa MESFET, HEMT y PHEMT. Su contribucién m4ds importante en el
modelado de la corriente Ipg (Ves, Vbs), es que logra predecir la transconductancia
mucho mejor que otros modelos.

El modelo de Angelov propone la siguiente expresién para la corriente.

Ips (Vas,Vps) = Ly (1 — tanh (¥)) (14 AVps) tanh (aVps) (A) (13)
Donde:

¥ =P (Vos = Vpk)+P, (Vas — VDk)*+Py (Vs — Vpk)*+...+-B, (Vies — Vi)™

Pi, Py, P3, ayudan a un mejor modelado en saturacién y en oclusion.

Vi €s el voltaje al cual se presenta la méxima, transconductancia.

Lk es la corriente a la cual se presenta la maxima transconductancia.

@ y A son los mismos pardmetros que en el modelo de Curtice cuadrético.,
Podemos afirmar que a medida que un modelo poseea un mayor nimero de cons-

tantes, podremos tener un mejor ajuste. Por tal motivo este modelo nos presenta una

ecuacion sencilla pero a su vez que consta de n constantes debido a la, funcién 9. Sin
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Figura 14 Representacién de G, e Ipg en funcién de Vs en la regién de saturacién
y en la regién 6hmica, y determinacién de los pntos de (Vpr € L) de méxima pendiente
(transconductancia) para las curvas en ambas regiones.

embargo, se ha visto que tener tres constantes (n = 3) en la funcién es suficiente para
tener un buen modelo.

En las siguientes secciones se describirsn la forma de obtener dichas constantes.

Célculo de V;pk e Ip!c-

Estas dos constantes se pueden obtener directamente de las mediciones de
corriente voltaje, Ipg-Vgg para un voltaje Vpg constante como se muestra en la, figura
14, identificando los puntos de mdxima pendiente en las curvas para la regiones de
saturacion y éhmica.

Como una primera aproximacién podemos decir que.

ka = kas (14)
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Vor = Voks (15)

donde:
Ipes €s la corriente Ips en saturacién, a la cual se encuentra la mixima
transconductancia (Gmys).
Vpks €s el voltaje al cual se presenta la mixima transconductancia Gmyys.
Otra constante que se utilizard es Vo, que aparece en la figura 14. Este Voo
es el voltaje al cual se presenta la médxima transconductancia a un Vps cercano a OV

(normalmente calculado en la regién 6hmica).

Célculo de a y ).

Como se mencioné anteriormente estas dos constantes son las mismas constantes
que aparecen en el modelo de Curtice cuadratico, por tal motivo, se pueden obtener de

la misma manera como se presentd en las secciones anteriores.

Cilculo de .

La funcién ¢ consta de n términos; n =3 para fines practicos.. FEn esta seccién
se dearrollardn dos formas para encontrar las constantes P; de esta funcién. El primer
método se basa en lo que el autor, Angelov, sugiere y el segundo método es una manera

analitica, propuesta en este trabajo.

Método de Angelov para el cédlculo de las constantes P de la funcién 0.

Este método, valido solamente si la funcién 4 es real tiene una gran limitante,

pues s6lo permite calcular un médximo de tres constantes de la funcién; y es. Esta
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funcién se hace compleja si Ly < 2Ipg, fenémeno que se produce cuando Ve < 0. Por
otra parte, si se desea calcular mds de tres constantes, el autor sugiere utilizar algtin
programa para hacer ajustes de curvas.

Como una primera aproximacién se propone la ecuacién para encontrar Py:

_ Gmpk g

‘Pl = (16)

Lok
Se calcula 1) con el fin de obtener Py y P3, tomando una de las curvas caracteris-
ticas Ips - Vgs a un voltaje Vpg constante de saturacién como se presenta en la figura

15, y aplicando las recomendaciones del autor:

1) = tanh™* (% - 1) (17)
pk
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Para encontrar P; se hace la siguiente suposicion: Vg - Vpr = 6V, donde 6V,
es un desplazamiento simétrico tanto para valores de Vg negativos como positivos.
Estos desplazamiento son a partir de 1 = 0. Entonces sustituyendo el 6V, en la serie

de potencias 1 obtendremos las ecuacidnes:

- = =P8V, + P60V} — Py6V? (18)

Yy = Pi6V, + PobV} + Py6V? (19)

Donde 1)_ representa un valor de la funcién 1 para un desplazamiento 0V, neg-
ativo, y v, representa un valor de la funcién 9 para un dezplazamiento 0V, positivo.

De las ecuaciones (18) y (19) se obtiene que:

Py b=t

26V, o
g

Conociendo Py y P se procede a calcular Py con la ecuacién siguiente, proveniente

de la serie de potencias de :

_ Y= PV, — PV

P.

(21)

Donde ¥ es un valor cualquiera de la funcién y 6V, es el desplazamiento a partir

de ¢ = 0 hasta el 1 escogido.
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Método Alterno para el cdlculo de las constantes P de la funcién 1.

En busca de una solucién analitica, se desarrollé un nuevo método que no se
encuentra en la literatura y que se puede aplicar para encontrar n constantes de la
funcién 1), este novedoso método consiste en lo siguiente:

Se expande la funcién de potencia  y se agrupa en funcién del voltaje Vs,

obteniéndose, paran = 3:

V= (_Plvpk + szpzk - PB%?Tc)‘i'(Pl = 2P2V;9k + SPBV;C) VGS+(P2 - 3P3V;k) VGQS+P3VC§S

(22)
En ésta, la serie de potencias ¢ corresponde a un polinomio de forma:
P = ag + CL1VGS -+ (1.2VG25 -+ CL3VGSS (23)
Donde:
ag = —P\Vpi + PV, — PV, (24)
a; = Pl == 2P2V5_,k + 3P3I/p2k (25)
az =P, — 3P3Vpk (26)

az = P3 (27)
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Figura 16 ~ Ajuste de la curva 9 por medio del polinomio de interpolacién T’

El problema se reduce en calcular los valores de a;. Para calcularlas se utiliza
la ecuacién (7), de igual que en el método de Angelov. Luego por medio de minimos
cuadrados se encuentra los coeficientes del polonomio I que se ajusten a la curva 1) ver

figura 16. Resolviendo las ecuaciones (24)-(27), se obtienen:

P3 = das (28)

P2 = ay + 3@3%& (29)

P =a;, 4+ 2a; + 3az Vo (2 + Vpk) (30)
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Py = a;Vor + 2a3V; - aVo' (31)

Hay dos soluciones f)ara P1, cualquiera de las dos es vélida teniendo una diferencia,

menor de 5%.

II1.1.5 Extension del modelo de Angelov.

La extensién del modelo es una mejora para el modelado de la regién 6hmica, que
consiste en considerar una relacién de dependencia entre Vo con Vpgs. Esta dependen-

cia se representa con la siguiente expresién:

Vo = Voo + (Voks — Vpro) (1 + AVps) tanh (aVps) (32)

Sustituyendo la ecuacién (32) en la ecuacién (13) se obtiene una expresion para

la corriente. Esto mejora el modelado de Ipg (Vas Vps) en la regién éhmica.

I11.1.6 Modelo de Chen (Chen et al, 1998).

El modelo de Chen es un modelo mucho més reciente que el modelo de Angelov.
Este modelo, a comparacién de los otros dos expuestos, pareciera ser mas complicado.
Sin embargo, es un modelo f4cil de obtener.

La corriente Ipg (Vigs,Vps) se expresa con la siguiente ecuacién:

Ins (Vas,Vps) = (Ink + I75) ™ (33)

Donde:



30

V
Imax (Vs) = IPK tanh | =25 ) (14 AVps) (34)
VK
Esta funcién representa la méxima corriente que pasa en el canal. Como se puede
ver, la ecuacién (34) es funcién de Vps. En la siguiente seccién se comentard sobre el
cdlculo de las constantes de I,,.x.
Por otra parte, I, es una funcién que depende de los voltaje Vgs y Vps v se

expresa con la siguiente ecuacién.

Idso = €xXp (Tﬁ) (35)
Esta funcién es dependiente del voltaje Vgg v Vpg. Esta dependencia es repre-

sentada por la funcién v como:
¥ (Vas, Vps) Z a;Vis (36)

VDS Z aigngg (37)
La razoén por la cual este modelo logra predecnr las derivadas de orden superior
es por la funcién Iy,. Esto se logra apreciar claramente en las ecuaciones (36) y (37).

El célculo de las constante 1 se presenta en secciones posteriores.

Célculo de IPK, VK y A.

Las constantes para la ecuacién (34) se pueden calcular ficilmente a partir de
mediciones simples de corriente-voltaje. De esta manera, la constante IPK es el doble

de la corriente a la cual se presenta la mdxima transconductancia, VK es el 65% del
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Ve ¥y por ultimo A es la misma constante que se usa en los modelos de Curtice y

Angelov.

Célculo de a;;.

Para encontrar las constantes a;; debemos de entender que las ecuaciones (36)
y (37), son expresiones que representan polinomios. FEsto se logra apreciar mucho
mejor si expandimos la serie, suponiendo que m=4 y n=2, obtenemos las siguientes

expresiones.

Y (Vas, Vbs) = ao + a1Vas + aaVig + asVig + aaVig (38)
ao = ago + a1 Vps + aoVig (39)
a1 = a1 + a11Vps + a12Vig (40)
az = ag + anVps + asVjg (41)
a3 = agy + a3 Vps + asVig (42)
a4 = a40 + @41 Vps + a42Vig (43)

Las ecuaciones (39) - (43) nos sugieren que para cada punto de polarizacién se

tiene un conjunto de coeficiente as. Entonces el problema se reduce en encontrar
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Psi-Vgs

PSI(1/V)

Vgs(V)

Figura 17 Funcién ¢ para diferentes V.

dichos coeficientes, para esto se necesita una ecuacién que nos relacione la ecuacién
(38) con el modelo de corriente.

Esta ecuacién se puede obtener a partir de la combinacién de (33) y (35) y re-
solviendo para ¢ (Vas, Vps) se obtiene:

o5 e ) (44)

¥ (Ves, Vps) = In (Imax -
Después de aplicar (44) se procede a utilizar (38) para cada Vpg. Esto se muestra
en la figura 17.
El siguiente paso es encontrar las constantes a;;. Para entender ,como se calcu-
lan dichas constantes?, se utiliza la figura 18. Como se puede ver, en la figura 18 se

han representado los valores a;’s calculados en funcién de Vps; entonces el problema

se reduce en encontrar los coeficientes del polinomio de interpolacién, para cada una
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ai

Vds(V)

Figura 18 Comportamiento de ai’s en funcién de V.

de las curvas. Una conclusién répida es que entre mejor se parezca nuestro polinomio
de interpolacién a las curvas mejor serd el modelo. Es aqui donde entra el criterio del
modelador para proponer el orden de los polinomios. Por ejemplo, podemos concluir
que un polinomio de orden 2 no es suficiente para estas clase de curvas por el compor-
tamiento en la regién ¢hmica. Sin embargo, lo que se puede sugerir es ubicar la regién
con un comportamiento mds suave y encontrar las constantes. En este caso se puede

tomar desde 1V hasta 3V de Vpg.

II1.2 Observaciones sobre los modelos no lineales.

En esta seccién se hardn algunas observaciones sobre los tres modelos que se pre-

sentaron.
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II1.2.1 Modelo de Curtice cuadrdtico (Curtice, 1980).

Este modelo es muy sencillo de utilizar y en su tiempo fue importante. De hecho
es la base de muchos de los modelos actuales. Sin embargo, con la experimentacién
que se realizé en este trabajo se corroboré que este modelo no es aplicable a transistores
tipo HEMT y PHEMT.

Otro punto importante sobre este modelo es la dependencia que se tiene con
el voltaje de umbral (Vr), Se pudé comprobar que una mala eleccién en el voltaje
V7 puede producir mucha discrepancia entre las curvas modeladas y las medidas.
Lamentablemente no existe ninguna forma de obtener un voltaje Vr 6ptimo, atn
usando el método descrito por el mismo autor, (Curtice, 1980) pues de igual forma
debe incluirse como pardmetro de optimizacion.

Otra desventaja que presenta es que la transconductancia del transistor (Gys) no
se logrd modelar bien. FEsto se puede ver al derivar con respecto a Vgg la ecuacién

(I11.3).

GM = Qﬁ (VGS = VT) (1 + )\VDS) tanh (CIVDS) (45)

Como ultimo comentario el modelo es vdlido para Vy < Vgg < 0.

I11.2.2 Modelo de Angelov (Angelov et al, 1992).

Este modelo tiene muchas ventajas con respecto al modelo de Curtice cuadrético.
Comenzando porque este modelo funciona para MESFET, HEMT, PHEMT y reciente-

mente fue utilizado para un MOSFET [Bengstsson et al, 1997]. Es también muy f4cil
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de encontrar sus constantes a partir de mediciones de corriente-voltaje, al igual que en
el de Curtice cuadrético.

Una de las grandes ventajas que se tiene en este modelo es que logra predecir la
transconductancia de una manera aceptable y también las derivadas de orden superior
con respecto a Vg, esto es debido al término (1 + tanh (i P, (Vgs — Vpk)i)) que

i=1
aparece en la ecuacién (13). Este término es dependiente de Vg y estd formado por
una funcién trascendental que al derivarse produce otra funcién trascendental y, por
otra parte, estd formado por una serie de potencias que garantiza la continuidad de la
curva, a diferencia del modelo de Curtice cuadrético, en el cual el término que contiene
Vs es una expresion cuadrdtica.

Esto nos sugiere que un modelo de corriente puede predecir las derivadas de orden
superior con respecto a Vgg, si tiene términos trascendentales en funcién de ese voltaje
y para asegurar la continuidad, el argumento de dicha funcién se debe expresar por
medio de una serie de potencias.

Otra ventaja que se tiene en este modelo es que con una sola ecuacién es posible
modelar la regién inversa del transistor. De esta manera tenemos mayor flexibilidad,
ya que no hay que utilizar el voltaje Vgp para modelar la zona inversa como en el caso
de Curtice cuadratico.

Sin embargo, el modelo posee un pequeno inconveniente. FEste inconveniente es
la forma del cdlculo de las constantes de la serie de potencias ) que propone el autor.
Unos de los problemas para encontrar P, radica en la eleccién de 6V}, es decir no existe

un criterio para escogerlo. Asf, una eleccién errénea de 6V, trae como consecuencias
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que los valores iniciales que se obtienen se encuentran lejos del éptimo. Para el caso
del coeficiente P3 el problema es que no existe tampoco un criterio para seleccionar la
funcién 1. Por otro lado, si el valor de P, se calculé mal, entonces Py igualmente estd
mal calculado.

Este método sélo es vélido para encontrar un mdximo de tres constantes y, en
caso de tener més constantes en la serie de potencias, este proceso no se puede usar
y se sugiere utilizar un programa para hacer el ajuste de las curva 1. Esto seria una
buena opcién, pero si no se cuenta con un programa que nos permita esa facilidad, el
problema, queda sin resolverse.

Con el método alterno que se desarrollo en este trabajo, es posible encontrar
las n constantes que se deseen, por medio de un polinomio de interpolacién usando
minimos cuadrados. Este nuevo método se obtiene directamente de las mediciones y
de la curva 1; es facil de implementarse a diferencia del método de Angelov, que es
un poco confuso. Sin embargo, los dos métodos presentan un mismo problema, que
consiste en que si el voltaje al cual el pico méximo de transconductancia se encuentra
a un voltaje Vgg < 0, entonces la funcién % es una funcién compleja, haciendo dificil
la. obtencién de las constantes. Una manera de evitar esto es tomando en cuenta la
siguiente condicién, Ipg (Vs Vps) < 2Ik. Esto nos sugiere que en caso de tener un
transistor con esta caracterfstica debemos de proponer una nueva L, esta libertad se
permite pues tanto I, como V son valores iniciales que pueden ser modificados por

medio de una optimizacién.
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Cuando se usa en la funcién 1 tres coeficientes es preferible que se mantengan las
siguientes consideraciones: P; > 0, P3 > 0y 4P;P3—P% > 0. Si por alguna razén

estas condiciones no se cumplen, se corre el riesgo de tener problemas de convergencia.

IT1.2.3 Modelo de Chen (Chen et al, 1998).

El modelo de Chen pareciera a primera vista ser un modelo dificil de implementarse,
pero como se vio en este capitulo es ficil de obtenerse.

Este modelo consta de dos funciones. La primera es I, que es la corriente
méxima que pasa por el canal, Esto sugiere que el modelo necesita una funcién patrén,
es decir, una funcién que describa el comportamiento de I g (Ves,Vps). Por otra parte,
la funcién 4, logra hacer lo que mucho de los modelos no pueden hacer y es garantizar
el modelado en la regién de oclusién. Modelos como el de Curtice cuadrético, Angelov
et al., .Stats et al. [Statz et al, 1987], Mass [Maas y Neilson, 1987], entre otros no
logrdn modelar muy bien la regién de oclusién y precisamente en esa zona se encuentra,
la mayorias de las no linealidades.

Esto es posible debido a la ecuacién (36). Como se menciond esta ecuacién es
dependiente del voltaje Vg y se aplica para cada punto de voltaje Vpg. A diferencia
de los otros modelos, que sélo utilizan unas cuantas curvas para obtener los coeficientes,
este modelo necesita informacién de todas las curvas para obtener los coeficientes; de
esta manera se garantiza un buen modelado de la corriente. Por esta razén las derivadas
con respecto al voltaje Vgg se logran predecir bien. Al igual que en el modelo de
Angelov, el modelo presenta una funcién trascendental y el argumento de esta funcién

es una serie.
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Sin embargo, este modelo presenta dos inconvenientes. El primero es que no se
puede modelar la zona inversa del transistor, esto es debido a que los coeficientes a;s
se vuelven complejos como se puede ver en la ecuacién (44). El segundo inconveniente
del modelo es que es un poco ”"grande” a comparacién de otros, esto se refleja en la
funcion Ise. Los autores sugieren que m=4 y n=2 en (36) y (37), respectivamente,
es suficiente para tener buenos resultados. Este es el precio que se tiene que pagar por
exactitud, el aumento de constantes. Esto puede llegar a ser una dificultad a la hora

de implementarse en algiin simulador comercial como MDSME,

II1.3 Modelado de los capacitores c,, (Vas,Vos) ¥ cga (Vs Vps).

El modelado de los capacitores intrinsecos cg, (Vas,Vps) v cga (Vos Vps) es uno
de los 1iltimos puntos a tratar en este trabajo con respecto al modelado no lineal del
transistor. El caso ideal es modelar todos los elementos intrfnsecos del transistor, pero
esto puede traer algunos problemas, como por ejemplo en la realizacién de un andlisis no
lineal en los simuladores modelando todo el transistor, puede llegar a tener problemas
de convergencia. Por otro lado, no se tienen reportes sobre el modelado no lineal de
los demds elementos del transistor.

La cantidad de modelos de capacitores son pocos, a comparacién con los mode-
los de la corriente Ips (Vs Vps) v los pocos que existen no logran describir bien las
caracteristicas de las capacitancia. Algunos de esos modelos los autores no presen-
tan una metodologfa a seguir para calcular las constantes de ajustes, lo que trae como

consecuencia que se deba usar métodos mds rudimentarios para la obtencién de los
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pardmetros de ajuste; por ejemplo, utilizar la computadora para que ajusten las curvas,
proponiendo valores iniciales que pueden estar muy lejos de la solucién, provocando que
el tiempo de computo sea muy grande. Otra desventaja que se tiene presente en estos
modelos es la dependencia del voltaje Vg p para modelar la capacitancia cyq (Vs Vps),-
Siendo Vgp voltaje que no se puede medir directamente, como en el caso de Vgg v
Vpg, debido a las dimensiones del transistor.

Fn esta seccién de este capitulo abordaremos los modelos no lineales de capaci-
tancia de Curtice cuadratico, Angelov, Statz, Picheta et al [1996]; mostrando los
inconvenientes de cada uno de ellos. Por dltimo se mostrard otro modelo empirico
que se desarroll6 en esta tesis, con el fin de compensar las desventajas de los modelos
anteriores.

Este nuevo modelo puede ser implementado facilmente y todas sus constantes son
obtenidas de mediciones de capacitancia contra voltaje, obteniéndose un buen ajuste
de las capacitancia con los valores iniciales sin necesidad de hacer un proceso de opti-
mizacién.

I11.3.1 Metodologia para el modelado de los capacitores ¢y (VasVips) v
cgd (Vs Vs)-

En la figura 19 se presenta un diagrama a bloques del procedimiento para el mo-
delado de las capacitancias de compuerta.

El procedimiento para obtener los datos no es tan sencillo como en el caso de la

corriente, pues en esta ocasién se necesita de un analizador de redes para medir los

pardmetros S del transistor en cada punto de polarizacién. Dicho analizador de redes
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Figura 19 Diagrama de bloques del procedimiento usado para el modelado de las

capacitancias de compuerta.

debe estar perfectamente calibrado.

Obteniendo los elementos pardsitos se procede

a hacer un "de-embedding” para asi tener los pardmetros S del transistor intrinseco.

Para la obtencién de los elementos intrinsecos se utilizé el programa TECALI elaborado

en el CICESE utilizando el paquete MATLABME,
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Modelo de Curtice (Curtice, 1980).

Uno de los primeros modelos de capacitancia fue desarrollado por Curtice. El
autor sugiere que en la mayoria de los transistores de GaAs el comportamiento del
capacitor es como un diodo Shottcky que varfa con la polarizacién de la compuerta.

De esta manera utiliza la siguiente expresién.

donde:

Cgs0 €s la capacitancia cys a un voltaje Vgg igual a cero.
Vi es la altura de la barrera Schottky.

Dos observaciones se pueden hacer en este modelo. La primera es que sélo estd
modelada ¢y (Vgs,Vps), debido a que cgq (Vigs,Vps)<<cys (Vas,Vis). Esto se concluye
debido a que, a medida que el voltaje Vps aumenta, el valor de la capacitancia en
¢gd (Vas Vps) se hace més pequeno, ya que la zona de desercién en el MESFET se ex-
tiende cada vez mds hacia el drenador y la separacién que se forma entre la compuerta
y el drenador es mds grande. La segunda observacién en este modelo es que la ca-
pacitancia cy5(Vigs, Vps) solo depende del voltaje Vg, esto es debido a que el autor
sugiere que el voltaje Vpg no influye mucho en esta capacitancia. Este hecho puede
ser tomado en cuenta para la regién de saturacion.

Sin embargo, algunos reportes como Picheta et al [1996], se basan en la ecuacién

(46) y presentan la siguiente expresién para calcular cyq (Vas Vps):
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Coa = ——22 (47)

Donde:

Cgdo €S el capacitor Cyq a un voltaje Vgp igual a cero.

Modelo de Statz et al (Statz et al, 1987).

Este modelo de capacitancia es un poco més completo. El modelo est4 basado
en Curtice, [1980], presentando nuevas expresiones para Cgs (Vas,Vs) ¥ €ga (Vs Vps).
Este modelo utiliza diodos Shottcky para representar las capacitancias. En éste se
contempla una carga de compuerta (Q,), que estd en funcién de los voltajes Vgsg v
Vep, a diferencia de los modelos convencionales utilizados en los simuladores como
SPICEM? que calcula una carga en compuerta-fuente (Qg,) y otra carga en compuerta-
drenador (Qg¢). Una de las etapas mds tediosas a desarrollar en este modelo es el

cdlculo de las constantes mediante las ecuaciones siguientes:

c Ve — V5
Cos = 950 1+ effl T

44/1 - Yo v Vs = Vi) + 6

Ves — Vep
\/ Ves — Ven)® + (i)2

Vs — Vi
14 GS GD _i_@

WVas —Van)* + ()7 2

4y/1— Y \/(Veffl Vr)? + &

Vas — Vep Ves — Ve

1—

4 Ve V;
Gyt = _cg—[] 1+ i1 — ¥ } (49)

\/(VGS ~ Ven)® +( \/ Vas — Vap)® + (i‘)z
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donde:

Voo = 3 (Veffl + Vp+ \/(Veffl — V)’ + 52)

Vepsr = % (VGS + Vep + \/(VGS —Vep)? + %)

6 es un factor de ajuste para amortiguar la transicién de Cys en pinch-off.
« es el mismo factor de ajuste que se usa en el modelo de Ipg (Ves,Vps)
Vinew ¥ Vegs1 no son factores de ajuste fijos sino que estan variando con respecto
a los voltajes aplicados. La dependencia de Vr en V., ¥ Vers1, es otra desventaja
que presenta este modelo, ya que no se tiene una forma exacta de calcular el voltaje
Vr.
Las ecuaciones (48) y (49) son vilidas para la regién de oclusién. Para la regién

de saturacién y la zona inversa se contemplan otras ecuaciones, como se muestra a

continuacion:
i Cysii I+ Ves — Vep 4 God0 [y Ves — Vep
g8 = - —————
24/1 = % \/(VGS ~ Vep)® + A? 2 \/(VGS — Vep)? + A2
(50)
Vs — Ve Vas — V,
Coa = Cgsov 1 1— GS Gf n Cg;o 14 GS GJ;)
2\/‘ 1= ;/B \/(VGS - VGD) + A? \/(VGS — VGD) + A?
(51)
donde

Vg es el voltaje de barrera Shottcky.

A es un factor ajuste.
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Modelo de Picheta et al (Picheta et al, 1996).

Los modelos de Curtice [1980] y Statz et al [1987] presentados anteriormente son
modelos orientados a transistores MESFET. El modelo de Picheta et al. est4 orientado
a transistores de tecnologia MESFET y HEMT. El modelo presenta las capacitancias

con las siguientes expresiones.

' VGS VGS Ve
Cgs = d — € (?p) + Qg (1 - 7}9) ta'nh [bs (VDS - s T %)J (52)

Vap Vep Vep
c ——F—g(—)—a (1~—)tanh[b (v —C——)J 53
- 7 d v a | Vbs 2 (53)

P

donde:
as, bs, Cs, aq4, by, Cy, d, e, F y g son pardmetros de ajustes
V, es el voltaje de pinch-off.
Este modelo no tiene una manera de calcular los pardmetros de ajuste, los mismos
autores sugieren utilizar un método de ajuste de curva para encontrar los coeficientes
del modelo con valores iniciales cualesquiera y haciendo que la computadora encuentre

los valores ¢ptimos por medio de algin algortimo de ajuste de curvas.

Modelo de Angelov et al (Angelov et al, 1992)

Al igual que en Picheta et al [1996,] este modelo funciona para MESFET, HEMT
y PHEMT. Las constantes de este modelo son més faciles de calcular que en los modelos
de Statz et al [1987] y Picheta et al [1996]. Esto se logra utilizando una expresién

para modelar los capacitores de la forma como se presenta en la ecuacién (54), cuya
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estructura es parecida a la que se utiliza en el modelado de Ipg ( Vs, Vbs) en el modelo

de Angelov:

C' = Cytanh [f (Vgs)] tanh [f (Vbs)] (54)

Esta ecuacién contiene expresiones trascendentes tanto para Vgg como para Vpg.
También se esperaria que f(Vgg) como f (Vbs) sean series de potencias con el fin
de asegurar que el modelo no sea discontinuo. Las ecuaciones para cgs (Vas,Vs) y

Cyd (VGS‘Vps) son:

Clgs = Cyso (1 + tanh ()] [1 + tanh (1,)] (55)
Cya = Cygp [1 + tanh (¥3)] [1 — tanh (14)] (56)
donde:
Yy = POgsg + PlySgVG-S' 3 P2939v(§5' + PBgsyV(gS + ... (57)
Y2 = Pogsd + PigsaVps + PageaV2g + PypuaVie . (58)
VY3 = Foged + PigsaVas + PageaVis + PV v (59)

Yy = Pogad + (Pigag + PieeVies)Vps + P hgdd Vg + PagaaVig + ... (60)
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Cgs0 Y Cgdo SON las capacitancias Cgs ¥ Cga Tespectivamente para Vgg = 0V y
Vps = 0V.

En el modelo de Angelov, (Angelov, 1996), se presenta como estimar las constantes
de las funciones 1,,,; aproximando las constantes del modelo de Ipg (Ves,Vps) con
los del modelo de capacitancia, basado en el comportamiento de los capacitores. Esta,
manera de calcular las constantes que propone el autor carece de un fundamento teérico.

Una mejor idea para calcular las constantes serfa el de aprovechar las expresiones
(57)-(60), que son series de potencias en funcién de los voltajes Vgs y Vps. Estas
expresiones se asemejan mucho a polinomios de interpolacién cuyas constantes pueden
ser encontradas facilmente por medio de minimos cuadrados, aunque en (60) no parece
ser tan facil. Esto representa un obstéculo, pero independientemente de esta limitante
se requiere conocer las funciones 1,, para poder asf calcular los coeficientes, e igualmente
no se tiene informacién de cémo hacerlo.

Suponiendo que fuera posible el cdlculo de las funciones 4,,, por la experiencia
adquirida en Chen et al, [1998], se puede decir que una caracteristica importante de este
modelo es incluir series de potencias tanto para Vgg como para Vpg. Esta caracteris-
tica es una gran ventaja sobre los otros modelos mencionados, ya que las expresiones
(46)-(53), éstas son expresiones que no llevan el comportamiento de las capacitancia
medidas. En este modelo se ataca este problema por medio de las series de potencias,
y asi se puede asegurar que el modelo se ajusta a las curvas.

Debido a las caracteristicas mencionadas este modelo es una buena alternativa

para modelar los capacitores, pero presenta un obstdculo para el cdlculo de sus cons-
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tantes y el cdlculo de v,,. Por tal motivo se desarrollé un nuevo modelo empirico

inspirado en las caracteristicas de Chen et al [1998], que se expone a continuacién.

ITI1.3.2 Nuevo modelo empirico para capacitancia.

Este novedoso modelo logra predecir las capacitancias mucho mejor que los mode-
los, porque tiene la propiedad de que con los valores iniciales es posible tener un buen
ajuste de las curvas medidas con las modeladas sin necesidad de pasar por un proceso
de optimizacién como en los modelos anteriores.. A diferencia de los otros modelos,
las constantes se pueden calcular facilmente utilizando algunas rutinas de MATLABMR
y mediciones de capacitancia-voltaje.

Para describir las capacitancias cgs (Vos,Vps) v ¢ea (Vas,Vps), se propone la

misma ecuacién empirica: (que es original e inédita de este trabajo)

€ s ma.xc s
st = L o
gs,d max gs,

donde; Cgs dmax €8 una funcién patrén que depende sélo del voltaje V pg y a la vez

representa la maxima capacitancia del transistor. Para derivar la ecuacién de e S —-—
se propone usar una ecuacién parecida a la ecuacién (54), pero haciéndola dependiente

del voltaje Vpgs como se presenta en Chen et al [1998]:

Ogs=de(VDS) = 7TCn'm-x [1 + tanh (¢0)] (62)

donde: -

’t,bo = Qo + GIVDS -+ agi,S + G,3Vgs + i (63)
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n es un factor de ajuste que toma un valor aproximado de 2 en adelante.
Cmax €8 una capacitancia méaxima.
Por otra parte, Gy 400 €s una funcién que depende de los puntos de polarizacién
tanto de Vgg como de Vpg. Esta caracteristica permite que este modelo se ajuste a
las curvas medidas no importa que tendencia lleve. De tal manera Cys,doo S€ expresa

de la siguiente manera.

Cys,a00 = exp(x) (64)
donde:
X (Ves, Vps) Z biVés (65)
1=0
VDS Z bing)S (66)

Calculo de las constantes de Cy; 4max (Vps).

Para el cdlculo de las constantes de Cys.dmax (Vps) se necesita unicamente medi-
ciones de capactancia contra voltaje. El primer paso para encontrar las constantes es
determinar el valor de C,.x. La forma de hacerlo es derivar las capacitancias con re-
specto a Vpg, cuando se modela ¢,s (Vs Vps), v con respecto a Vg cuando se modela,
cgd (Vies,Vps), el punto de polarizacién en el cual se encuentra el maximo corresponde

al valor de capacitancia C,,,.
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El segundo paso es encontrar las constantes de la funcién 1, en la ecuacion (63),
para esto se necesita la curva de capacitancia contra Vpg a un Vgg = 0V y aplicando

la siguiente hipétesis:

o Cgi

Yo = tanh™* (—9 - 1) (67)
Cgi0

En que cg; denota indistintamente ¢y 0 C,4q segtin el caso.

A partir de las ecuaciones (67) y (63) y la curva de capacitnacia mencionada se

obtienen las constantes als .

Cdlculo de las constantes de Cg, 4.

Para el cdlculo de las constantes de Cys,doo, igualmente sélo se necesitan mediciones
de capacitancia contra voltaje, y encontrar los coeficientes de las series de potencias
de las expresiones (65) y (66). Para esto se necesita una expresién que relacione las
series de potencias con el modelo, que se obtiene combinando la ecuacién (64) en (61)

y resolviendo para Y.

C iC 4 max
_gfg—) (68)

Cgi max ~ ng’

La ecuacién (68) se aplica a cada punto de polarizacién y la representacion grafica

x (Ves, Vps) =1n (

se presenta en la figura 20.
Para cada una de las curvas que se presentan se aplica la ecuacién (65), obtenien-
dose un conjunto de b}s para cada una de ellas como se muestra en la figura 21.

Desarrollando la ecuacién (66) encontramos las constantes b;;.

bo = boo + b1 Vps + bogvgs + b03V35 + ...
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Figura 20 Funcién y a diferentes Vps

by = bio + b11Vps + b2 V3g + bisVis + ...

by = bao + bo1 Vg + b Vg + basVis + ...

bn = bnO + anVDS + bngv,gs + bngvgs + ...

mostrando que las constantes b;; se pueden obtener a partir de cada una de las

curvas que se presentan en la figura 21, pudiendo calcularse por medio de MATLABME.

II1.3.3 Comentarios y discusién sobre el nuevo modelo.

Como se puede ver este nuevo modelo puede llegar a superar a los otros modelos
mostrados, en cuanto a exactitud se refiere. Sin embargo, hay que tener cuidado cuando

se quiere obtener los pardmetros Y de un circuito no lineal usando anslisis de pequena
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bl's
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Figura 21  Representacién de las constantes bis en funcién de Vpg.

sefial (AC), ya que se prefiere utilizar fuente de carga controlada por voltaje (VCQS)
para representar a los capacitores intrinsecos.

Este cambio de elemento obedece a que, al linealizar un circuito no lineal después
de analizarlo por medio de un anélisis no lineal (como por ejemplo anlisis transitorio
(TA)), las partes imaginarias de los pardmetros Y no concuerdan con los obtenidos con
AC.

Para entender un poco mejor la razén de utilizar VCQS en los capacitores in-
trinsecos, obsérvese primero que un capacitor sencillo es un elemento de dos terminales
y que la capacitancia depende del voltaje aplicado entre sus terminales; pero los ca-
pacitores cys (Vs Vps) ¥ ga (Vas,Vps) no son capacitores de dos terminales, ya que su
capacitancia varfa en funcién de dos voltajes. Entonces, cuando se estd haciendo el

andlisis transitorio (TA), el simulador calcula la capacitancia en funcién del voltaje en-
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tre las dos terminales del capacitor que pueden ser indistintamente Vgg o Vps, pero
no ambos simultdneamente, esto nos provoca resultados erréneos. Al utilizar VCQS
lo que indicamos al simulador es que la carga debe variar con respecto a los voltajes
que nosotros le indicamos, en este caso entre Vgg v Vpg.

La solucién de usar VCQS no es suficiente para que los resultados en TA y AC
sean congruentes, este fenémeno se explica de la siguiente manera. La corriente que

pasa por ¢y (Vgs,Vps) en un andlisis de pequefia sefial se puede representar como.

) 151%
1C4a(Vas,Vps) = Cgs (VGS: VDS) afs (69)

Sin embargo, para el anlisis no lineal reemplazamos el capacitor por un VCQSs,
entonces la corriente que pasa por la carga, en este caso Qgs, se puede escribir de la

siguiente manera.

; _ 0Qgs (Ves Vps) Vas " 0Qgs (Vgs Vps) 0Vps
Qgs(Ves,Vps) Ve ot Vs ot

8Qgs (VGS,VDS)
dVps

Cr (Ves,Vps) = (71)

La expresién (71) es un nuevo elemento producto de la linealizacién de la ecuacién
(70) y es la razon por la cual existe la incongruencia entre los resultados del anilisis
en TA y en AC. Si vemos en la figura 22 podemos ver que la capacitancia como la
transcapacitancia son componentes de un campo de conservacién vectorial y podemos

establecer la expresién siguiente:
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Qgs

Cags

Cr

Vbs

VaGs

Figura 22  Representacioén grafica de la Carga Qg

9C4s (Ves,Vps) _ 9CT (Vas,Vps)
0Vps Vas

(72)

La ecuacién (72) es lo que se le llama "Ley de la Conservacién de la Carga”, al
satisfacerse esta ley el andlisis en transitorio (TA) concuerda con el de pequefia sefial
(AC). Este tema se aborda con mayor profundidad en Root y Hughes [1988], Calvo et
al [1995] y Snider [1995].

En los pérrafos anteriores se expuso un problema de convergencia y se dio la
solucién. ~ Ahora aplicando la solucién, se puede calcular la carga de un capacitor

usando:

Q= f cdv (73)
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De esta forma la carga de compuerta-fuente (Qes(Ves,Vps)) y de compuerta-
drenador Qga(Vas,Vps) se pueden calcular a partir del modelo de capacitancia. Pero
;.como repercute este hecho en el nuevo modelo?. Como se mencioné con anterioridad,
este nuevo modelo logra describir las capacitancias mucho mejor que los otros modelos
sin tener que recurrir a un proceso de optimizacién; sin embargo, el costo es que el
modelo es muy grande.

Comparando el proceso de integracién del modelo de capacitancia de Angelov et

al [1992], suponiendo que las series de potencias estdn limitadas a dos constantes:

B = / Cgso(1 + tanh(Py, + P11Ves)) (1 + tanh (Py + P1Vps)) dVgs (74)

Vs + <8lcoshPotPuves)) | Ves tanh (Pyy + Py Vpg) +
Qs = Cyso ( l"EfZOSh(F‘mH""uVGs)t?-"111(1:'2=0‘|'1t’21 Vps)) +C (1)
Py

donde:
C es la constante de integracién.
Con la integracién en el nuevo modelo:

—0;=

NCmax tanh (a0 + a1Vps) exp (Z Z bi; VGSVDS

Qgs(VGS: VDS) = dVas (76)

ncmax tanh (aU + alVDS) <+ exXp (Z Z bi.? VéSVJ%S‘)

1=05=0

Podemos ver que la expresién (76) de la integral es un poco mas complicada que
en la expresién (74), pero igualmente a medida, que las series de potencias tengan més

constantes, la integral (74) se vuelve tan dificil como en la, expresién (76). Para Qgq las
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situacién es un poco diferente, ya que para calcularlo la integral debe ser con respecto
a Vgp. Por esta razén por los otros modelos presentados involucran este voltaje,
incluso Angelov et al [1999] que es una mejora de Angelov et al [1992], propone
nuevas expresiones para las capacitancias agregando nuevas variables y poniendo a
cga (Vizs,Vps) en funcién de los voltajes Vgs y Vap.

El nuevo modelo expuesto presenta, ademds de su caracteristica de exactitud en
el ajuste de las curvas, la ventaja de que se puede encontrar sus constantes de ajuste
de una manera mucho més sencilla y mds confiable que en los otros modelos, en que
se hacen una serie de suposiciones que pueden traer como consecuencia problemas de
convergencia.

Otro punto importante es que no es necesario tener en cuenta el voltaje Vgp, ya
que por las dimensiones en que se trabaja, este voltaje no se puede obtener directamente
como en Vgs y Vpg. Por iltimo la limitante de la carga sélo afecta en el resultado
del anilisis de pequeiia sefial (AC), en que hay que tomar en cuenta el efecto de la

transcapacitancia.
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IV Validacién del modelo no lineal.

En el capitulo anterior se discutieron varios modelos no lineales para modelar co-
rriente Ips (Vis, Vps) y los capacitores intrinsecos cgy (Vios,Vps) ¥ ¢ea (Vas,Vps). Se
pudo ver que el modelo de corriente que mejor se adapta a nuestro requerimiento de
modelar al transistor en la regién éhmica tanto en directa como en inversa es el modelo
de Angelov, por su simplicidad. Por otra parte, para el modelado de las capacitan-
cias de compuerta se utilizard el nuevo modelo desarrollado en este trabajo, por su
capacidad de ajustarse a las curvas medidas.

En este capitulo se presentan los resultados del modelado no lineal Ipg (Vas, Vpg)
de tres PHEMT de longitudes de compuerta diferentes (0.25, 0.50 y 1 um) y mostrando
posteriormente el modelado de las capacitancias de compuerta para el PHEMT de

0.25pm de longitud de compuerta, que es el que se usard para el diseno.

IV.1 Modelado de Ips (Vgs, Vps) para el PHEMT de 0.25um.

Tabla I  Valores de las constantes del modelo de Angelov para el transistor de 0.25
micrometros de longitud de compuerta

[V (V) [ Vero(V) [| Te(mA) [ AVH [ RV A [ABVTE) oV [V
[-0187 [ -0.055 |  29.8814 | 2.2289 || -1.665 || 2.0189 | 1.3782 ]| 0.00393

En la tabla I se presentan los valores de las constantes que se utilizaron para
modelar Ips (Vgs, Vps).  Estos valores fueron obtenidos después de un proceso de
optimizacién por medio de MMICADM®R, E] resultado del modelado de Ipg - Vpg a

diferentes Vg se presenta en la figura 23.a.
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Figura 23 Resultados del PHEMT de 0.25um: (a) Modelado de Ipg — Vg a

diferentes Vgs. (b) Porcentaje de Error.

Como se puede observar el modelo se ajusta a las mediciones muy bien.

Cal-

culando el error relativo por medio de la ecuacién (77), se puede ver que existe un

méximo de 5% de error para ciertas curvas, pero en promedio el error es del orden de

2%. El error se puede observar en la figura 23.b.

|Medido — Modelado|

E =
rrer | Medidol

(77)

En la figura 24.a, se presenta el resultado del modelado Ig - Vog a diferentes

Vps. Igualmente se puede observar que el modelo se ajusta bastante bien a las curvas

medidas. En la figura 24.b se muestra el error relativo que se obtuvo en el modelado.
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Figura 24 Modelado de PHEMT de 0.25 pym: (a) Modelado de Ips — Vg a
diferentes Vpg. (b) Porcentaje de error.

Una vez que se tiene el modelo, se procedié a validar la transconductancia G,
y la conductancia Gpg. Lo que se hizo fue solo aplicar la derivada parcial de I ps con
respecto a Vgs para obtener la Gy El resultado se puede ver en la figura 25.a. Por

otra parte, El resultado del modelado de Gpg se puede ver en figura 25.b.

IV.2 Modelado de IDS (VGS, VDS) para el PHEMT de 0.5um.

Los valores de la tabla II son los valores que se encontraron después de aplicar un

proceso de optimizacién por medio de MMICADM® al PHEMT de 0.5um de longitud
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Figura 25 Modelado del PHEMT 0.25pum: (a) Modelado de Gy, a diferentes Vpg.
(b) Modelado de Gpgs a diferentes Vg

de compuerta. Los resultados del modelado de la corriente Ipg (Vias, Vps) en funcién
de sus voltajes de control se presentan a continuacién.

En la figura 26.a se presenta el modelado de Ipg — Vpg a diferentes Vg, a
primera vista no se logra apreciar si las curvas modeladas no se estdn ajustando bien
a las mediciones. Sin embargo, en la figura 26.b.podemos observar el error relativo
que se tuvo para algunas curvas. Podemos observar que para niveles muy negativos de
Vs el error obtenido todavia es aceptable, dentro del 15%. Por otra parte hay que

estar consciente de que los modelos empiricos tiene un mayor grado de error a medida
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Tabla [T Valores de las constantes del modelo de Angelov para el transistor de 0.5
micrometros de longitud de compuerta

[ Vor(V) [ Voro(V) [[ Tk (mA) [ AV [ RV [ AV ) [a (VO AV ]
[0.0768 ]| -0.3881 || 32.9958 | 2.0895 | -1.2357 | 1.2303 || 1.1369 [ 0.0257 ||

que se quiere modelar la zona de oclusién. Una de las razones por la cual sucede esto
es debido a que la ecuacién que modela la corriente Ipg(Viag, Vpg) es simple.

Por otro lado, el modelado de Ips — Vg a diferentes Vpg confirma que el mo-
delo tiene problemas en la regién de oclusién, esto se puede observar en la figura
27.a, mientras que en la figura 27.b se muestra el error relativo que se tuvo para este
transistor.

En la figura 28. se muestra la transconductancia Gjs y la conductancia Gpg
medidas y modeladas. Hay que notar que el modelado lleva la tendencia de las medi-

ciones.

IV.3 Modelado de Ipg (Vgs, Vps) para el PHEMT de 1um.

Tabla 111 Valores de las constantes del modelo de Angelov para el transistor de 1
micrometro de longitud de compuerta

[Ver (V) [ VokoOV) [ L(mA) [PV ) RV BV [V ) TAV ]
[0.2236 [ -0.2361 [[ 28.0748 [ 1.8627 [ -1.1202 [ 1.5136 [ 1.1571 | 0.0242 ||

Por dltimo se modelé un PHEMT de 1pm de longitud de compuerta. Los valores
de las constantes del modelo se presentan en la tabla III. Estos valores son los que se

obtuvieron después de utilizar MMICADM® para optimizar las curvas.
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Figura 26 Modelado PHEMT 0.5um: (a) Modelado de Ipg — Vpg a diferentes
Vgs. (b) Porcentaje de Error.

En la figura 29.a, se presenta el resultado del modelado de la corriente Ips en
funcién de Vpg. Una vez mds se puede apreciar que las curvas modeladas se ajustan
bien a las curvas medidas; sin embargo, el error relativo calculado para algunas curvas _
en la figura 29.b nos muestran errores de hasta 15%.

Los resultados del modelado de Ipg en funcién de Vg a diferentes V DS Se mues-
tran en la figura 30.a, mientras que en la figura 30.b se presenta el error relativo

calculado.

Al igual que en los otros dos transistores, se presentan en la figura 31 el modelado

de Gy y Gps.
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Figura 27 Modelado PHEMT 0.5pum: (a) Modelado de Ips — Vg a diferentes
Vps. (b) Porcentaje de error

IV .4 Modelado de los capacitores intrinsecos c,s (Vos Vps) ¥ cga (Vas, Vos).

En esta seccién se modelardn los capacitores intrinsecos ¢ys (Vas,Vps) ¥ ¢oa (Vas,Vps)
del PHEMT F4X25 de 0.25um de longitud de compuerta. El motivo para seleccionar el
transistor de 0.25um es que presenté menores errores en el modelado de Ipg (Vizs,Vps).
Por otra parte, el estado del arte nos lleva a trabajar con transistores de longitudes de
compuerta menores.

En la tabla IV se presenta los valores obtenidos de los pardsitos para el transis-
tor PHEMT de 0.25pum de longitud de compuerta. A continuacién se presentard el

resultado del modelado de cg, (Vas,Vps) utilizando el nuevo modelo de capacitancias
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Figura 28 Modelado del PHEMT 0.5pum: (a) Modelado de G a diferentes Vps.
(b) Modelado de Gpg a diferentes Vgg.

desarrollado en este trabajo. Utilizando m=4 y n=3, los valores de las constantes
obtenidas se presentan en la tabla V.

En la figura 32.b se puede notar que los errores son menores al 10% para volta-
jes negativos de Vgg. Sin embargo, para Vgg positivos el error se va incrementando.
Para probar que el modelo puede ajustarse mucho mejor a las curvas medidas se pro-
pone nuevamente modelar ¢y (Vis, Vps) aumentando los grados del polinomio, esto
demostrard que en un modelo entre mayor mimero de constantes tendr4 un mejor ajuste.

Manteniendo fijos los valores de 5, C., v ag-a3 se calculan los valores de a;; para

m=6 y n=12. De esta forma el modelo consta ahora de 78 constantes, el resultado es
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Figura 29 Modelado del PHEMT de 1pm: (a) Modelado de Ipgs — Vpg a diferentes
Ves. (b) Porcentaje de error,

un mejor ajuste a las curvas medidas con errores menores al 6% en el peor de los casos.
Esto se puede apreciar en la figura 33.

Se debe de notar que ¢4 (Vigs, Vps) tiene dos tendencias; es decir, para voltajes
Vs negativo la tendencia de c,4(Vizs, Vps) es ascendente a medida que Vg se hace més
positivo, mientras que para Vps positivos la tendencia es ascender desde la regién de
oclusién, pero llega un momento en que comieﬁza a descender. Esto se puede apreciar
en las figuras 32.a y 33.a. Este fenémeno provoca que el modelo tenga que ser tan

complejo. Sin embargo, se puede esperar una reduccién considerable de las constantes
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Figura 30 Modelado del PHEMT de 1ym: (a) Modelado de Ipg — Vg a diferentes
Vps. (b) Porcentaje de error.

a,;; para modelar capacitores que tengan un comportamiento mds suave como en el caso
de cy4 (Vs Vps).

En el modelado de cgq (Vs Vps) se procedis con la misma metodologia que en
cgs (Vas, Vis), la diferencia que se encontré fue que el comportamiento de ¢,y (Vs Vbs)
es mucho mds suave. Proponiendo m=4 y n=3 se procedié a modelar c,q4 (Vs Vbs),
los valores de las constantes se muestran en la tabla VI.

El resultado del modelado se puede apreciar en la figura 34.a. Mientras que en

la figura 34.b, el error obtenido es menor al 8% en el peor de los casos. Este margen
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Figura 31 Modelado del PHEMT 1pm: (a) Modelado de G, a diferentes Vpg.
(b) Modelado de Gpg a diferentes Vgg.

de error no es posible ser obtenido por ningidn modelo de capacitancia con los valores

de las constantes iniciales. Practicamente se puede evitar un proceso de optimizacion.

TV.5 Discusién del los resultados obtenidos.

En el modelado de la corriente Ipg (Vas, Vps) se puede concluir que el modelo
no esta funcionando bien para la regién de oclusién. Los errores obtenidos en esta
regién para los tres transistores es algo que puede mejorarse en funcién del algoritmo

de buisqueda . En este caso se empled el algoritmo que utiliza MMICADME, Por otra
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Tabla IV Valores de los elementos pardsitos del PHEMT de 0.25 micrometros

L Ro (@ [ Ra(®@) [ Rs () [[ Ly (pH) [[ Lu(pH) [ Lo @H) || Cpo (FF) [ Cpy JF) |
[ 146 [ 700 [500 [3959 [357 | 7.7 [ 32.7 | 32.7 |

parte, paquetes comerciales como MDSM® probablemente nos proporcionaria menores
errores.

Sin embargo, no se puede esperar que el error en la regién de oclusién mejore
considerablemente por usar algin paquete computacional para hacer el proceso de op-
timizacién, ya que todos los modelos presentan este mismo problema. La razén es
que en la regién de oclusién el valor de la corriente es muy pequefia. Si observamos
bien los errores obtenidos en las figuras 23.b, 26.b y 29.b podemos ver que el error se
incrementa a medida que el ancho de compuerta es mayor; por la fisica del transistor
sabemos que entre mayor sea el ancho de la compuerta habri menor corriente, en-
tonces podemos concluir que en la regién de oclusién la corriente Ipg (Vas, Vps) es muy
pequena tal que los modelos no puedan ajustarse a esos valores medidos.

En la tabla VII se presenta los niveles medidos de Ipg (Ves,Vps) en funcién de
la longitud de compuerta. Obsérvese que para el transistor de longitud de compuerta
de 1pm el nivel de corriente es muy pequerio y en los errores este transistor presenté el
mayor error.

Por otra parte, los errores obtenidos en el modelado de las capacitancias de
compuerta son menores al 10%. Hay que tener en cuenta que estos errores son obtenidos
a partir de los valores iniciales y sin pasar por un proceso de optimizacién. Sin embargo,
el sacrificio que se tiene que hacer es el de trabajar con un modelo con muchas constantes

como en el caso del modelado de ¢y, (Vizs, Vps). Por otra parte, una conclusién a la
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Tabla V. Valores de las constantes del nuevo modelo para el capacitor de com-
puerta-fuente del PHEMT de 0.25 micrometros
L7 | Cmax FF) T 200 laon (Vps)  Tewe (Vps)  [leos(Vp3) |
B [ 87.311 [ -29.7134 -1.1123 [0.3261 29517

ao (V5s) a11 (Vc?sl. VEsl) a12 (Va—sl, VEsg) 813 ( Vs, VEsa) az0 (V) 821 (Vc?sz, VD_.SI‘)
[0-8534 [ -4.9056 -3.2151 [ 112170 2.0079 [-7.8884 ]

a2) (Va's?, Vﬁsz) 823 (Va'sz.Vﬁg ) a3 (Vgg) 831 (Vésa. VEsl) a3 (V533,V532) a33 (VEsa,VE.?)
[ -5.4836 38.1292 [| 2.6655 -15.3158 3.9937 73.0515

a0 (Vid) 2 (Vo Vod) [ 2 (VedVis2) [os (Ve vi2) [0 a1 (V5d)
| 0.6385 -11.3050 4.8143 || 44.3859 | -0.0861 -0.3105 |
[ 22 (Vi2) 23 (Vp3) | j
[0.3363 1.6901 I I I ]

que se puede llegar es que el error seria mucho mayor si dichos capacitores hubiesen sido

modelados por medio de algunos de los modelos que se expusieron, Curtice cuadritico,

Statz et al, Angelov et al, ya que como se mencioné dichos modelos no siguen a las

mediciones.

Los polinomios de interpolacién que se utilizaron tienen como funcién seguir las

mediciones para asi tener el menor error posible. Este hecho confirma que los errores

obtenidos en el modelado de Ips (Vgs, Vps) podrian disminuir al emplearse el modelo

de Chen. Sin embargo, el modelo de Chen no logra funcionar para la regién inversa

del transistor, debido a que la funcién 9 (Vgg, Vp,) se vuelve compleja a rafz de que la

corriente es negativa.
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(a)

Modelado de Cgy, en funcién de Vgs a diferentes Vpg, los simbolos son las mediciones
y las lineas son las modeladas. (b) Error relativo del modelado en porcentaje.

Tabla VI Valores de las constantes del nuevo modelo para el capacitor de com-
puerta-drenador del PHEMT de 0.25 micrometros

n [ Comex (FF) [ 200 [ 2o (Vs [ 202 (Vpg) [ 203 (Vis) |
2 [ 88635 [ -29.90.33 [ 0.1769 [ -0.1698 [-0.2667 I
a10 (Vi3) ann (Voo Vo) | 2 (VedVas) | ais (VaaVad) || a0 (vd) an (Va2 Vi)
[0.7974 [ -1.2959 2.3004 [ 14.0599 [ 1.7457 [ -3.8097 l
a2 (V2 Vi2) || a2s (V2Vid) || o0 (V&) a1 (Va2 V5a) | ase (Vadvik) | s (Vadviad)
" -8.0437 I 8.3509 2.3314 ” 9.7347 ” -18.0585 ﬂ-41.3591 J]
a0 (Vd) aa (Vod Vs ) | 20 (Vadvss) | 2 (Vadvad) || = a1 (Vpd)
[ 0.5604 ][ 9-3499 [ -5.6599 [ -30.1977 [[-0.0940 0.1341
a2 (Vps3) [ a3 (Vps) I
-0.5934 [-1.7123 I l ]
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Figura 33 Modelado de cgs (Vas, Vps) con m=12 y n=6: (a) Modelado de ¢y en
funcién de Vs a diferentes \%DS, los simbolos son las mediciones y las lineas son las
modeladas. (b) Error relativo obtenido en el modelado.

Tabla Y11 Corriente drenador-fuente en funcién de la longitud de compuerta del tran-
sistor a diferentes puntos polarizacién

[ Punto de polarizacién [ Ips (0.25um) mA [ Ips (0.5um) mA [[ Ips (1pm) mA |

[ Vps=-0.5V - Vgs= -0.65V [ -22.481 - [ -15.734 [ -9.656

[ Vbos= -0.3V - Vgs=-0.75V [ -9.96 I -5.484 I -2.425
Vps=-0.1V - Vgs= -0.85V [[ -2.364 [ -0.312 [ -0.046

[ Vbs= 0.5V - Vgg=-0.65V [ 2.4413 0.9368 [ 0.2619 |

[ Vos= 0.3V - Vgg= -0.75V ][ 2.185 0.4912 [ 0.0676 I

[ Vos= 0.1V - Vgs= -0.85V [ 0.9506 0.1212 [ 0.0134 |
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Figura 34 Modelado de cyq con los valores de la tabla : (a) Modelado de cyq en
funcién de Vg a diferentes Vpg, los sfmbolos son las mediciones y las lineas son las
modeladas. (b) Error relativo obtenido en el modelado.
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V Aplicacién de los modelos no lineales para el
desarrollo de un mezclador de baja distorsién.

Con los recientes avances en las comunicaciones méviles, los requerimientos como
rendimiento, bajos consumos de potencia, miniaturizacién han incrementando. Esto
trae como consecuencia el desarrollo de nuevos estudios a los dispositivos, que pos-
teriormente dan como resultados posibles soluciones para satisfacer los requerimientos
mencionados.

En este capftulo se mostrard cémo la corriente Ips (Vs Vps) de un transistor
influye en el disefio mezcladores. Sin embargo, nuestro interés es disefiar un mezclador
de baja distorsién utilizando un PHEMT Frio, esto significa que el transistor estd
operando en la regién 6hmica, a diferencia de otros mezcladores que operan en la regién
de saturacién. De esta manera se presenta un método basado en la transformada de
Fourier para demostrar que es posible realizar un mezclador de baja distorsién operando
al transistor en la regién 6hmica. Por ultimo se propone el disefio y la metodologfa

para disenar las redes que se necesitan de dicho mezclador.

V.1 Concepto de un mezclador.

Aunque los mezcladores son utilizados comiinmente en los sistema de recepcién,
también pueden ser utilizados en los sistemas de transmisién. Los mezcladores pueden
ser utilizados como moduladores, detectores de fase y como conversor de frecuencia,

Maas [1988]. En este capitulo se hablard en particular del mezclador como conversor

de frecuencia.
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Figura 35 Diagrama de bloques de un receptor sencillo.

Un mezclador como conversor de frecuencia nace con el fin de facilitar la etapa
de recepcién, es decir, que la amplificacién y seleccién de todos los emisores se puedan
recibir sobre una misma frecuencia llamada frecuencia intermedia (FI). Esta FI es el
producto de dos senales; la primera es una senal a la que llamaremos radiofrecuencia
(RF), que por lo general es una senal que tiene una informacién modulada a una
frecuencia y que proviene de un transmisor, mientras que la segunda sefial es generada
en el receptor, al que llamaremos oscilador local (OL). Este, por lo general, genera
una senal con una potencia mayor que las otras senales. Sin embargo, su frecuencia
por lo general es inferior a la de RF.

El diagrama de bloques de un sistema simple de recepcién se muestra en la figura
35, en donde se pueden apreciar las seniales ya mencionadas en el parrafo anterior. De
esta manera toda la circuiterfa que sigue después del amplificador de FI esta diseniada
para que funcione a la frecuencia intermedia.

El proceso de mezclado se define con la siguiente expresién:
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FI = (£nfrr £ mfor) (78)

for es la frecuencia del oscilador local.

frr es la frecuencia de radiofrecuencia.
De acuerdo con (78), a la salida del mezclador se producen un conjunto de sefiales
armoénicas, entre las cuales nos interesa dos frecuencias en particular, (for — frr),

"down converter”, y (for + frr), "up converter”.

V.2 Productos de intermodulacién y pérdidas por conversion.

Todo el conjunto de frecuencias que se presentan a la salida de algiin dispositivo
no lineal, a consecuencia de la combinacién de dos o mds tonos, se le llama productos
de intermodulacién (IM). Estos productos son sefales espurias y representan un gran
problema en los sistemas de recepcién, ya que pueden causar interferencias con respecto
a la senal que se desea. De todos los productos de IM los que nos interesan son
los productos de IM de orden impar, en especial los de tercer orden, que ocurren a
2for — frr ¥y 2frr — for, debido a que estos productos son los de mayor nivel de
pbtencia, y se presentan muy cerca de las frecuencias de RF y OL. Esto implica que
el filtro que se requiere para elminar los productos de intermodulacién de tercer orden

debe de ser muy selectivo, esto significa que el filtro sea muy diffcil de disefiar o incluso
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que no se pueda hacer, ya sea por limitaciones tecnoldgicas, por el tipo de material
en que quiere hacer, etc.
Otro pardametro utilizado para caracterizar el rendimiento de un mezclador es la

pérdida por conversién (PC), que se define como la diferencia de potencia en dB entre

la senial de RF y la senal de FI.

PC = Potenciagr(dB) — Potenciap;(dB) (79)

Dicho de otra forma las pérdidas por conversién nos indica la cantidad de energfa

de RF que se convierte en energfa de FI.

V.3 Mezclador de baja distorsién.

Un mezclador se puede realizar con un dispositivo no lineal. Uno de los primeros
dispositivo usados fueron los diodos Schottky, que proporcionaban los peores niveles
de IM y las pérdidas por conversién eran muy altas, posteriormente siguieron los tran-
sistores que ofrece: menores pérdidas por conversién, compatibilidad en los procesos
monoliticos. Sin embargo, los disenos son muy complicados.

Bajas pérdidas por conversién y bajos niveles de intermodulacién es lo que se
busca en un mezclador. Una solucién a este problema es la utilizacién de un mezclador
resistivo hecho con un transistor, en este caso por medio de un PHEMT Frio, esto

implica que el transistor se encuentre operando en la regién éhmica, con un voltaje

promedio Vpg = 0V.
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Un transistor en esta condicién actia como una resistencia no lineal controlada
por voltaje. Esta caracterfstica es muy parecida al funcionamiento de los mezcladores
hechos con diodos Schottky, en el que el voltaje de OL modula la conductancia del
diodo para producir la conversién de frecuencia. En el caso del transistor el voltaje
de OL es utilizado de la misma manera. Sin embargo, esta resistencia representa una
pequeiia no linealidad, por esta razén es capaz de producir niveles de IM muy bajos.

En los parrafos anteriores se menciona que el uso de un PHEMT Frfo puede pro-
ducir bajos niveles de IM, debido a que el transistor se comporta como una resistencia
no lineal controlada por voltaje. De esta forma se propone que el OL esté conectado
a la compuerta, para que éste module la conductancia del transistor, mientras que en
el drenador le llegue la sefial de RF. Para demostrar que con esta configuracién se
puede hacer un mezclador, nos auxiliaremos del modelo de corriente de Ipg (Vios,Vbos)
de Angelov, ya que la corriente Ipg (Vas, Vbs) es el elemento més importante para un

mezclador hecho con un transistor.

Iys = I (1 4 tanh (¢)) (1 + AVy,) tanh (aVis) (80)

3
Si la funcién ¥ =Z Pi(Vys — Vi)', entonces:

=1

=1

3 ;
Igs = Ipk (1 + tanh (Z P(Vis — Vpk)")) (1 + AVy,) tanh (aVy,) (81)

Si Vg5 = A cos (2mfort) y Vas = Az cos (27 frrt), donde A; y A, son las am-
plitudes de la sefial de OL y RF respectivamente. Suponiendo que Vp; = 0 para

simplificar los célculos, se tiene lo siguiente:
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Iy = Pk (1 + /\Vds) tanh (Q%3)+ka (1 -+ )\Vds tanh ((Z .P g.s — )) tanh (O-’Vds)

(82)
La ecuacién (82) consta de dos términos. Para que la demostracién sea facil de

desarrollar, reescribiremos la ecuacién (82) de la siguiente forma:

Tis (Vgs, Vas) = Ip + I (83)

Donde:
IF = ka (1 + AV&S) tanh (ans) (84)
Ic = Ik (1 4+ AVy,) tanh ((Z PV )) tanh (aVy,) . (85)

Utilizando hasta el tercer término de la series de Taylor en la funcién ”tanh”

podemos analizar Ip:

(axgds)a L2 (o;t;da)"’) (36)

Ip = I (1 4+ AVy) (CIV&a -

Como podemos ver, la ecuacién (86) es dependiente de la frecuencia de RF (fgr),
obteniendo componentes de frr, 3frr, 5frF, ...., etc. Por otro lado, si hacemos lo

mismo para la ecuacién (85) tendremos:
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3 3 3 5
: (52w) 2(zew) : :
. i - Ve ) 2 (des)
Ie = (Ipk + TAVigs Pyt - el ! _ (aVa
(87)
Asf mismo podemos reescribir la ecuacién (87) de la siguiente forma:
Ic = Ic1 + Ion (88)

Donde:

* 3 15

3 3 3 5

: (Z R-V;s) 2 (z: P,-V;;) ; :

los = b | 37 R - L L (avds_( w)’ (ad))
1=1

(89)

3

3 3 5
; (z: m) 2 (Z R-v;z) : 5
. = = aVy, 2 (aVy,
len = gV | 30 R N A (avds“( W) 2( d))
i=1

(90)

De la ecuacién (88) sélo nos interesan las componentes de la suma y la resta de

OL y RF. Para esto debemos de desarrollar las expresiones (89) y (90). Desarrollando
dichas expresiones, podemos obtener al menos un término que involucre la suma y la

resta de OL y RF.

Por inspecci6n las ecuaciones (89) y (90) presentan términos en el cual tanto V,
como Vg, estdn elevados a una potencia, esto implica que tendremos muiltiplos de

las frecuencias de OL y RF y cuyas amplitudes son muy pequeias tal que se pueden
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despreciar. Sin embargo, de (89) tenemos un producto que no se puede despreciar,

entonces sea:

3
FI = aly, (Z RV;;) Vas (91)

=1

entonces:

3
FI(t) = alyAz cos (27 frpt) (Z P, Aj cos’ (QWfOLt)) (92)

i=1

FI(t) = alyAs cos (2n frrt) (PL Ay cos (27 fort) + Py Af cos® (2m fort) + Ps A} cos® (2 fort))
| (93)
Con el fin de demostrar que se produce los términos de la FI, se tomard de
la ecuacién (93) el primer producto de la serie ya que los otros productos contienen

componentes en frecuencias miltiplos de OL.

FI(t) = odpePr A1 Ay cos (27 frpt) cos (27 fort) (94)
FI(t) = 2R o5 (om (for ~ fr) 8) + cos (2 (fou + far) D)) (95)

Aplicando la transformada de Fourier a la ecuacién (95) se obtiene:

FI(f)=alpPiAiAy (6(f — (for — frr)) + 6(f + (for + frF))) (96)
La ecuacién (96) nos demuestra que se puede hacer un mezclador aplicando las

senales a la compuerta y al drenador. Por otra parte, la magnitud de FI(f) es
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directamente proporcional a las amplitudes de las senales. Sin embargo, a simple
vista no se puede ver ;cémo es afectado la magnitud de FI(f)?, ya quesi A; o Aj; son
valores pequenos la magnitud de FI(f) igualmente es pequena, la tinica manera de
poder determinar el efecto que tiene A; y A, sobre FI(f) es por medio de un an4lisis

numeérico.

V.4 Método para comprobar el mezclador de baja distorsién.

En la seccién anterior se presenté el funcionamiento del mezclador resistivo y se
comprobé de una manera analitica ;jcémo la corriente Ipgs (Vigs Vps) influye para la
realizacién de un mezclador?. Sin embargo, no es posible estimar jcomo es afectada la
magnitud de la senal mezclada cuando se varian los niveles de las sefiales de OL y RF?,
a menos que sea por medio de un anédlisis numérico. Por tal motivo en esta seccién
se presenta un método basado en la transformada de Fourier para ver cémo afecta las
amplitudes de OL y RF para la FI y ademds podemos demostrar con este método que
un transistor operando como una resistencia no lineal controlada por voltaje puede
funcionar como un mezclador de baja distorsién y calcular las pérdidas por conversién
del mezclador de baja distorsién. En este anilisis se hace uso de los modelos no lineales
obtenidos y de los demds elementos del transistor.

En Peng [1997], se presenta un método para predecir las pérdidas por conversién.
Sin embargo, este método sélo utiliza el circuito intrinseco del transistor y ademés

hace una suposicién que estd basado en Maas [1987]; en donde se dice que R, = Ry.
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Figura 36 Circuito Eléctrico Equivalente nolineal

Esta suposicién es incorrecta, ya que es muy dificil encontrar un transistor con esta
condicién.

El nuevo método que se propone para analizar las pérdidas por conversién estd
basado en el cdlculo de la transformada de Fourier de la corriente de salida del transistor
en funcién de los voltajes aplicado a las terminales del transistor y de los elementos ex-

trinsecos e intrinsecos. Para esto se necesitaron los modelos de corriente Ipg (Vas Vps)

y de capacitancias obtenidos en el capitulo anterior. El andlisis fue hecho para el

transistor HP F4X25 con una longitud de ancho de compuerta de 0.25um.
Si analizamos el circuito eléctrico equivalente intrinseco, de la figura 36 se puede

obtener una corriente I, que nos representaria la corriente de salida del transistor, como

aparece se ve en la figura 37.
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Cqs(Vas,Vos)

Vaes $ —— Vs
= Ri Cds -

Figura 37 Circuito Intrfnseco nolineal

Cya (Vgs-VdS) ) : JwCqa (Vgs,VdS) V.
s gs

1+ jwRgiCya (Vgs,Vds) 1+ jWRgngd (Vgaa Vis)
(97)

I2 - Id.s (%8: Vda) +.7w (cds +

Haciendo un analisis nodal en I, se obtiene la ecuacién (97). La corriente de
salida involucra la corriente Ipg (Vas, Vps), pero esta Ly, (Vgs Vas) es la intrinseca y se
encuentra en funcién de los voltajes intrinsecos del transistor; por tal motivo se deben
calcular los voltajes intrinsecos.

Para calcular los voltajes intrinsecos, consideremos el siguiente circuito que
aparece en la figura 38. Sea Vgsezt=A1c08(27 fort)-Vvgs ¥ Vasezt =Apc08(27 frrt),

donde Vy, es el voltaje de polarizacién de la compuerta.

Vps = Vde — (Rd + R, +ijF'Ls) Ipsext (98)

Por otra parte, Vg,,:



83

R4 Ld
G Lg Rg L e D
= Y R e + N
+ Vbs Cpd v
4 Cpg L l VGS ) —— DSext
Vesex e - 1 )
- R losen
Ls
S

‘/dsezt
Vo =
Cpa 1-— W%{FLded (99)
Entonces,
Vps = ——et (R, R+ jwrrLs) Ipses (100)
1-— W%FLded ’ *

Por otra parte, para encontrar Vgs, resolvemos la malla de entrada.

Vas = Vo,, — Rolgsest — (Rs + jwrrLs) IDSext (101)

Finalmente,

|4
V — gsext
s T 1 — wh LG e

Combinando (102) en (101) y considerando que Igsest es suficientemente pequerio

para que se pueda despreciar la cafda de voltaje en R,, se obtiene:
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I/g;pse::n:!!

— = (R, 4+ L,) Ipge:
l_wg‘)LLngg ( +JWRF s) DSext (103)

Vas =

Con los voltajes intrinsecos calculados y fijando Ryy y ¢4 como constantes se
procede a utilizar la ecuacién (97) con el fin de obtener la corriente I que representa
la corriente del transistor. Esta I, que se obtiene esta en el dominio del tiempo.
Una representacién espectral se puede lograr aplicando la transformada de Fourier a la
corriente de salida.

En microondas las unidades de potencia est4d dada en dBm, por tal motivo cal-
culamos la potencia referida a ImW a un Zy = 50Q2. Las pérdidas por conversién se

puede calcular con la ecuacién (79).

V.4.1 Seleccién de V., para minimas pérdidas por conversidn.

Las pérdidas por conversién es un pardmetro importante en el mezclador, entre
menor sean mejor serd el mezclador. Un trabajo anterior como lo es Garcfa et al, [1999),
presenta el voltaje éptimo de Vg para obtener las minimas pérdidas por conversién.
Sin embargo, el motivo del para escoger ese valor, no es mencionado. Una hipétesis
para explicar este hecho se propone a continuacién. Consideremos el circuito eléctrico
equivalente intrfnseco del transistor de la figura 39.

Lo que se desea es que exista un mayor voltaje de salida entre el drenador (D) y la
fuente (S). Para lograr esto se propone encontrar el valor minimo de G pg en funcién de
Vgs, tal que este voltaje mantenga en operacién al transistor. Este caso se presenta

cerca del V.
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Figura 39 Circuito eléctrico equivalente intrinseco del FET en Frio.

Se escogié un Vpg = 0.1V, debido a que es el valor m4s cercano a 0V. Si observa-
.mos la figura 40 tenemos la conductancia Gpg en funcién de Vgs y como se mencioné
en el parrafo anterior, el valor mfnimo de Gpg se encuentra.cerca del V7. Eligiendo
Ves = -0.8V obtenemos una conductancia de 5mS; el inverso de la conductancia nos
entrega una resistencia de 200(2, que es un valor de resistencia mayor que si se hubiera

escogido un valor de Vgg.> -0.8V.

V.5 Diseno del mezclador de baja distorsién.

Como se presenté en las secciones anteriores, el transistor por sf sélo es capaz
de trabajar como un mezclador, siempre y cuando las impedancias del OL, RF y FI
se encuentren acopladas al transistor. Una configuracién sencilla para un mezclador

resistivo se muestra en la figura 41. Como se puede observar, se necesita disenar
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las redes de acoplamientos y el filtro de la frecuencia intermedia. Para este caso, el
transistor esta en una configuracién de fuente comiin y la impedancia del oscilador local
en este caso 5082 debe de acoplarse a la compuerta del transistor (G) mientras que el
drenador del transistor (D) se debe de acoplar a las impedancias de RF y de FI en este
caso 5042.

En microondas, hablar de acoplamiento se refiere a que el coeficiente de reflexién
se encuentra al centro de la carta de Smith o, en su defecto, que el coeficiente de reflexién
sea igual a cero. Un coeficiente de reflexion es la relacién entre el voltaje reflejado y el

voltaje incidente, es decir:

_ Potencityrefiejado (104)
Potencitincidente
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Figura 41 Diagrama a bloque del mezclador de baja distorsién.

Lo que se busca entonces es llevar los coeficientes de reflexién lo més cercano
posible al centro de la carta de Smith, ya sea por medio de elementos concentrados o
distribuidos. Para esto se utilizardn los pardmetros S del transistor, en particular S;;
¥ Sa2, ya que éstos nos representan los coeficientes de reflexién de la compuerta y del
drenador respectivamente. Los pardmetos S se midieron a Vgg = -0.8V para obtener
las minimas pérdidas por conversién y a Vpg = 0V debido a que la senal de RF tiene
valor promedio de 0V.

En microondas existen dos formas para disenar las redes de acoplamiento. Estos
son:

1.- Meétodo gréfico utilizando la carta de Smith.
2.- Método de sintesis de redes.

El primer método es muy utilizado para hacer acoplamientos para una sola fre-

cuencia. Cuando se tiene que hacer para més de una frecuencia el método es ineficaz,

la razén por la cual no se puede utilizar es debido a que se tiene un I' diferente para
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cada frecuencia. Para este caso se utiliza el segundo método. Este método genera una

topologia a partir de polinomios que estdn en funcién de los coeficientes de reflexién.
Cabe mencionar que el disefio de las redes de acoplamiento y del filtro estdn hechos

con elementos concentrados ideales y que los valores de estos estdn pensados para que

puedan ser -contruidos en elementos distribuidos.

V.5.1 Diseno de la red de acoplamiento para el OL.

La red de acoplamiento para el OL tiene como objetivo dejar pasar la frecuencia
del OL a la compuerta del transistor con las minimas pérdidas por regreso posibles.
Para este caso se propone un oscilador local que esté trabajando dentro de la banda X
(8GHz -12.4GHz) con un ancho de banda a cada uno de sus lados de 0.5GHz.

En la tabla VIII se presenta las caracteristicas de la red de acoplamiento de

entrada.

TablaV1 I ICaracteristica de la red de acoplamiento del OL

[ Tipo de Respuesta [ Pasa Banda Chebyshev ||
[ Frecuencia de Operacién || 7.5GHz-8.5GHz 1
[ Impedancia de Entrada || 509 |
H Impedancia de Salida ” S11 del PHEMT F4X25 JJ
[ Ntimero de Resonadores || 3 |
WFactor de Rizo [| 0.05dB |
[ Peérdidas por Regreso || menores de -7dB B
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V.5.2 Disefio de la red de acoplamiento de RF

La red de acoplamiento para RF debe permitir el paso de la sefial de RF al drenador
del transistor con las minimas pérdidas por regreso posibles. En la tabla IX se muestra

las especificaciones de la red.

Tabla 1X Caracteristica de la red de acoplamiento de RF

[ Tipo de Respuesta [ Pasa Altas Chebyshev
| Frecuencia de Operacién || 12GHz - 14GHz

|] Impedancia de Entrada S22 del PHEMT F4X25 ||
[ Impedancia de Salida 508 |
[ Ntimero de Resonadores || 3 |
[ Factor de Rizo 0.05dB (|
| Pérdidas por Regreso menores de -7dB [

V.5.3 Diseno del filtro de FI.

Como se mostré en la seccién anterior, la sefial de FI es una sefial rica en armdnicos.
En lo particular nos interesa solamente la diferencia del OL y la RF, por este motivo

se propone disefiar el filtro con las caracteristicas que se presentan en la tabla X.

V.6 Procedimiento de diseno

El procedimiento de disefio se presenta por medio de un diagrama de bloques que

se muestra en la figura 42,
Como se observa en el diagrama de bloques de la figura 42 se tienen dos procesos
de optimizacién. El primero es el que se hace con el programa ESYNMR  esta optimi-

azcién es aplicado solamente a la red sintetizada para obtener las minimas pérdidas por
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Tabla X Caracterfsticas del filtro de FI

[ Tipo de Respuesta [[ Pasa Bajas Chebyshev ||
[ Frecuencia de Operacién || 4.5GHz - 5.5GHz |
[ Impedancia de Entrada || Szo del PHEMT F4X25 ||

[ Impedancia de Salida 500 |
[[ Nvimero de Resonadores || 3 ]
[ Factor de Rizo 0.05dB I
[ Perdidas por Regreso menores -7dB |

insercién posibles. Mientras que en el segundo bloque de optimizacién se utilizando
MDSME  esta vez tomando en cuenta al transistor y las redes sintetizadas. El obje-
tivo de la optimizacién en esta parte es el de obtener pérdidas por regreso menores a
-7dB en las bandas de operacién de cada una de las redes.

El diseno estd hecho para elementos concentrados. Sin embargo, los valores

obtenidos son tales que se pueden realizar en elementos distribuidos.

V.7 Comentarios finales

En este capftulo hemos podido observar c¢émo la corriente juega un papel impor-
tante en los mezcladores hechos con transistores. También hemos podido establecer
una manera sencilla para predecir el comportamiento del mezclador usando los mode-
los no lineales que se desarrollaron en los capitulos anteriores, esto nos demuestra la
importancia que juega el modelado del transistor en cualquier disefio. De esta forma
podemos estar seguros que el transistor funcionard como esperamos, sin tener que re-
currir a simuladores comerciales y costosos como MDSYE.

Por otra parte, hemos propuesto las caracteristicas de las redes de acoplamiento.

La utilizacién de programas de sintesis de redes es un camino muy popular debido
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Figura 42 Diagrama a bloques de la metodologia para el disefio de las redes de
acoplamiento.

a lo complejo que se hace el cédlculo de los elementos de las redes por los métodos
convencionales. Como dato adicional, los requerimientos de las pérdidas por regreso
son especificaciones que se usan en muchos disenos comerciales.

En el capftulo siguiente presentaremos los resultados del anélisis por medio del
método propuesto, asi mismo se podrd ver cémo afecta la respuesta del Iﬁezclador
cuando se varfan los niveles de A; y A3, que son las amplitudes de las sefiales de OL y

RF, respectivamente.
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VI Resultados tedricos del mezclador de baja
distorsién.

En el capftulo anterior se propusé una forma analitica para la prediccién de las
pérdidas por conversién, asf mismo se propusieron las especificaciones de las redes de
acoplamiento que se necesitan. En este capftulo se presentan los resultados del anélisis

y las respuestas de las redes de acoplamiento.

V1.1 Resultados del anilisis del mezclador de baja distorsién.

En el capftulo anterior se mostré cémo la corriente Ips (Vias, Vps) es fundamental
para el proceso del mezclado. Sin embargo, lo tnico que se puede concluir de esa
demostracién es que al excitar al transistor con seniales de AC en la compuerta como
en el drenador podemos obtener la suma y la resta de OL y RF. Por otra parte, no
podemos percibir cémo la magnitud de la FI varfa si las amplitudes de OL y RF son
diferentes. Una manera de hacerlo es por medio de un andlisis numérico.

Sea Vg3 = Ajcos(2mfort) y Vas = Aacos (27 frrt), donde for = 8GHz y
frr = 13GHz. Entonces, para ver cémo varia la magnitud de FI con respecto a las
amplitudes de Vg, y Vg, consideremos los siguientes casos:

CASO 1I- A; <A,
CASO IL- A; > A,.
CASO IIL.- A; = A,.
Como se puede observar en la figura 43, el anélisis muestra que en todos los casos

se presenta la componente de RF y ademds se produce la suma y la resta de las sefiales
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Figura 43 Comportamiento de la FI: (a) A; < As. (b) Ay > A2y (c) Ay = As.

de OL y RF. Sin embargo, para el caso I y III el espectro de frecuencia es mucho més
complejo, por ejemplo en el caso I se presenta la componente de OL, mientras que en
el caso III se presentan las componentes de for, frr, 2for, 2frr ry las componentes
de IM3. Por otra parte, el caso II sélo presenta una componente de IM3 en el cual la
potencia es muy pequena a comparacién con el nivel de FI. Como se puede ver tanto
para el caso I y II los niveles del "down converter” son iguales, sin embargo, el nivel
del "up converter” en el caso I es mucho menor que en el del caso II, esto es debido a

efectos no lineales producto de que el nivel de RF es mayor que el de OL.
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Por otra parte, podemos concluir que el mejor caso es el II porque en el espectro
de frecuencia no aparecén seiales armoénicas como en el caso I y III. Esto repercute en
que el filtro de FI no tenga que tener una pendiente tan pronunciada.

Basado en el método para predecir las pérdidas por conversién del transistor que
se propone en este trabajo, se procedié a calcular las pérdidas por conversién y la
potencia en los productos de intermodulacién de tercer orden a diferentes niveles de
potencia de OL y manteniendo un nivel de RF constante. En la tabla XI se presentan
las condiciones con que se hizo el anélisis, sin embargo, el an4lisis estarfa incompleto

sin los datos de la tabla IV. Los resultados obtenidos se presentan en la tabla XII.

Tabla XI Pardmetros para el analisis del mezclador de baja distorsién

[ Ves [ for [Por [ far  [[Par | Cds || Roa ]| Coa |
[08V [ 8CHz | 6dBm || 13 GHz || -10dBm [ 1 fF || 1 || Modelo |

En la tabla XII se puede ver que los niveles de IM3 son muy bajos, que es lo que
se esperaba obtener. Por otro lado, las pérdidas por conversién que se obtuvieron son
un poco altas comparadas con los que se han obtenidos en otros trabajos de investi-
gacién [Peng, S. 1997]. Hay que mencionar que estos tipos de mezcladores no existen
comercialmente y que solo son estudios que se tienen. Por otra parte, el transistor que
se estd utilizando en este trabajo es un transistor que no es comercial, esto puede ser un
indicativo que utilizando un transistor comercial es posible obtener mejores pérdidas
por conversion.

Sin embargo, con este analisis se logra observar ciertos fenémenos que no han

sido reportados hoy en dia. Se puede ver en la figura 44 que existe un nivel de
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Tabla XI1 Resultados del analfsis de las pérdidas por conversién

” POL (dbm) ” PRF (dbm) “ Pérd. Conv (dB) QfRF = fOL (dB) “ Zfof_, — fRF (dB) ”
[0 T -10 [ 12.1404 -91.7080 [ -83.8121 [
e -10 [ 11.1634 -88.7361 -80.8826 |
M4 -10 [ 10.5907 -86.2086 -76.8603 ]

6 [-10 10.5014 [ -84.2372 [ -72.0324

8 I -10 10.9620 [ -82.9190 [ -67.3000

10 T-10 12.0531 [ -82-3404 -63.2026

12 [ -10 13.8449 -82.8739 -60.0060 ]
[ 14 [ -10 15.9917 -85.4060 [ -58.1659 I
[16 T-10 [ 17.4745 [ -89.2634 I -58.0762 |

potencia de OL tal que nos produce las minimas pérdidas por conversién y a medida
que incrementamos la potencia del OL las pérdidas por conversién van aumentando.
Una posible razén para explicar este hecho es relaciondndolo con la Gy, es decir, que
para cada potencia de OL le corresponde un voltaje Vgs tal que corresponde al maximo
Gy en la regién 6hmica, esto se puede comprobar por medio de la figura 25.a. Para
potencias de OL mayores corresponde a un Vgg mayor, en estos casos se presenta el
efecto del MESFET parasito. Tal parece que la aparicién del MESFET pardsito tiene
un efecto negativo en las pérdidas por conversidn.

Utilizando la ecuacién (97) se analizé en frecuencia la respuesta del mezclador,
comprobando asi que los niveles de IM3 son muy pequefios y que es posible hacer un
mezclador utilizando al transistor en la regién 6hmica. Dicha representacion se muestra
en la figura 45.

En las figura 45.a y 45.b se presentan los espectros de frecuencia de las sefales
de OL (8GHz) y RF (13GHz) respectivamente. Mientras que en 45.c se presenta la
respuesta en frecuencia del mezclador, donde se pueden apreciar las componentes més

importantes del mezclador, la suma y la diferencia de las sefiales de OL con RF. Asf
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Figura 44 Perdidas por conversién en funcién de la potencia del oscilador local.

mismo se puede observar que los productos de IM3 son muy pequenos en comparacion
con los niveles de FL

Por otro lado, para comprobar que la corriente Ipg (Vas,Vps) es el elemento més
importante en el proceso del mezclado se consideraron los casos que se presentan en la
tabla XIII.

Como se aprecia en la tabla XIII se consideraron diferentes combinaciones para
los elementos intrinsecos, los resultados se presentan en la tabla.XIV. Como se puede
ver en el caso a y ¢, las pérdidas por conversién y los productos de IM3 son idénticos

mientras que para el caso b, en las pérdidas por conversién se presenta un ligero aumento,
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Figura 45 Respuesta en el dominio de la frecuencia del mezclador de baja distorsion:
(a) Representacion de la sefial de OL a 8GHz. (b) Repersentacién de la serial de RF a
13GHz. (c) Respuesta en frecuencia del mezclador.

aproximadamente de 0.1%. Podemos concluir que el efecto de los elementos intrinsecos
no afecta de una manera dréstica las pérdidas por conversién ni a los productos de IM3.

A partir de los resultados obtenidos, se puede garantizar que un transistor que
trabaja en la zona lineal puede funcionar como mezclador y que los niveles de intermo-
dulacién son muy bajos. Por tal motivo, la segunda parte del diserio es el sintetizar las

redes de acoplamiento con los requerimientos que se expusieron en el capitulo anterior.
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Tabla 111 Casos para analizar el mezclador de baja distorsién

[Casos [ Vas | for || Por | frr || Prr [ Cas [ Rga [Ri [ Coa |
[ a 08V [ 8GHz || 6 dbm | 13 GHz [-10dbm [[OfF [[0Q [JO0Q Modelo ||
b 0.8V || 8GHz || 6dbm || 13 GHz || -10dbm || 25fF [ 10Q [ 10Q [ 0FF |
c 0.8V || 8GHz || 6dbm || 13 GHz || -10dbm [ OfF _[0Q [[0Q [0F |

V1.2 Sintesis de redes.

Como se mencioné con anterioridad el Sy; y el Sgs representa los coeficientes de
reflexién de la compuerta y del drenador respectivamente. Estos coeficientes de re-
flexién estdn relacionados con las impedancias que se presentan en la compuerta y en
el drenador del transistor. De esta manera las redes estdn disenadas para que acople
una impedancia de 50€) a los coeficientes de reflexién. El hecho de utilizar el complejo
conjugado es debido a que debemos de eliminar la parte reactiva de la impedancia del
transistor para que asf se cumpla el teorema de méxima transferencia de energfa.

Fl objetivo de esta seccién es sintetizar las redes de acoplamiento con las mfnimas
pérdidas por regreso posible. En la figura 46 se tiene la red de acoplamiento para
el OL. . Dicha red esta disefiada para que se presente una impedancia de 50f2 a la
entrada y a la salida esté terminada al complejo conjugado del Sy; (S11*).

La respuesta de la red se presenta en la figura 47. Como se puede ver las pérdidas
por regreso son menores a -7dB, como se especificé en la tabla VIIL

Por otra parte, la red que se sintetiz6 para el puerto de RF se muestra en la
figura 48. FEsta red también fue diseiada para ver 502 a la entrada y ver al complejo

conjugado del Sy (S22%).
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Tabla X1V Resultados de los casos de andisis

[ Casos || Pérd. Conv.(dB) [ 2frr — for (dB) || 2for — frr (dB)

'|
[ a 10.5013 [ -84.2345 [ -72.0304 |
[b 10.5022 [ -84.2993 | -72.0805 |
[ e 10.5013 [ -84.2345 [ -72.0304 |

La respuesta de la red se presenta en la figura 49. Podemos ver que existen
dos resonancias, la primera se presenta aproximadamente en 4.7GHz y la segunda se
presenta en 12GHz.

Por tltimo, se presenta, el diagrama eléctrico del filtro de FI en la figura 50. Las
terminaciones de la red sintetizada de FI son iguales que en la red de RF, sélo que a la
frecuencia de FL

La respuesta del filtro se presenta en la figura 51. De acuerdo con la respuesta
de la red se puede concluir que es muy selectivo.

La resonancia que se presenta en la respuesta del filtro influye en la resonancia en
4.7GHz de la respuesta de la red de RF, esto es debido a que tanto la red de RF como
la de FI est4n unidas al mismo nodo y de alguna manera la respuesta de uno afecta al
otro. Sin embargo, lo que hay que cuidar es que el filtro de FI rechace sefiales a las
frecuencias de RF.

Por 1ltimo, se presenta el disefio final del mezclador en elementos concentrados

en la figura 52.
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Figura 46 Red de acoplamiento para el OL disefiado a 7.5GHz - 8.5GHz.

V1.3 Comentarios finales.

En este capitulo hemos podido demostrar que no importa la amplitud de las senales
OL y RF, siempre tendremos el ”down converter” y el "up conveter”. Sin embargo, siel
nivel de OL es menor que el de RF, entonces en el espectro de frecuencias se encuentran
m&s componentes de frecuencias que pueden ser sefiales arménicos de algunos de las
sefiales de OL y RF. Por otra parte, se observé que en el mezclador siempre aparece
la senial de RF. Esto es algo que se espera pues en el anélisis que se hizo en el capitulo
anterior, la corriente Ipg(Vy, Vas) estd formada por dos corrientes, Ir e I, donde I
es una sefial que tiene componentes en frecuencia de RF.

También con la utilizacién de los modelos de capacitancia y del circuito eléctrico
equivalente del transistor se pudo comprobar cémo las pérdidas por conversién aumen-
tan a medida que el nivel de OL se hace mayor, ya que un aumento en el nivel de OL
implica un mayor voltaje de Vgg y esto representa un nivel de G,,. Ademds, también

se pudo demostrar que no hay una contribucién considerable en el proceso del mezclado
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Figura 47 Pérdidas por regreso de la red de acoplamiento del OL.

por parte de los elementos intrinsecos del transistor, demostrando asf que la corriente
Ips (Vas, Vps) es el elemento més importante.

Esto nos lleva a la conclusién de que lo unico que necesitamos es transferir la
maéxima potencia de las sefiales de OL y RF a la compuerta y al drenador respectiva-
mente, para esto se disefiaron las redes de acoplamiento que estdn en funcién de los

coeficientes de reflexién de entrada y salida del transistor.
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Figura 48 Red de aoplamiento para el puerto de RF disefiada a 12GHz - 14GHz.

Pérdidas por Regreso del RF (dB)
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Figura 49 Pérdidas por regreso de la red de acoplamiento del puerto de RF.
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Figura 51
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Pérdidas por regreso del filtro de FI disenado para operar en 4GHz- 6GHz
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Figura 52 Mezclador de Baja Distorsién con elementos concentrados.
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VII Conclusiones

En este trabajo se present6 el desarrollo de un mezclador de baja distorsién,
para esto se requirié utilizar modelos no lineales para transistores PHEMT de GaAs.
Bésicamente, la necesidad de los modelos no lineales usados en este trabajo tenfan como
fin el de poder mostrar la posibilidad de utilizar un PHEMT en Frfo para que funcione
como un mezclador de baja distorsién, esperando que los niveles de IM3 sean bajos.

Uno de los inconvenientes de los modelos no lineales es la forma de calcular sus
constantes. Por tal motivo, en este trabajo se enfatizé en modelos no lineales en
los cuales las constantes pudieran ser extraidas a partir de mediciones simples y se
presentaron expresiones y la metodologia para calcular las constantes de los modelos
que se presentaron en este trabajo.

Por otra parte, es importante resaltar la gran ayuda que se tuvo con el modelado
lineal del transistor, ya que a partir del circuito eléctrico equivalente se pudieron
obtener los valores de los elementos intrinsecos, en especial el de las capacitancias de
compuerta, ¢gs (Vgs,Vps) ¥ Cea (Vas,Vps). Otra gran ayuda que se tuvo al usar el
modelo de pequeiia sefial del transistor fue el que nos proporciond las herramientas
necesarias para entender que al polarizar el transistor en la compuerta obtengan las
minimas pérdidas por conversién.

Por otra parte, gracias al método de anélisis propuesto se pudo comprobar
que el elemento que més influencia tiene en el proceso del mezclado es la corriente
Ips (Vgs Vps) y que los demds elementos no tienen mucho efecto. Este método puede

ser muy 1til para tener una aproximacién del comportamiento del transistor sin tener
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que recurrir a simuladores especializados y costosos. Por otra parte, los resultados
que se obtuvieron con este método fue suponiendo un acoplamiento perfecto. Con esto
podemos saber cudl es el valor mfnimo de las pérdidas por conversién que podemos
esperar del transistor.

La respuesta que se tuvo en la red de acoplamiento de RF' es un comportamiento
que se obtiene debido a la topologfa seleccionada. Para este tipo de mezcladores se
pueden sugerir otras configuraciones. Sin embargo, esto implica que se tengan que
hacer mediciones de pardmetros S para una configuracién que no sea fuente comtin.

En conclusién, el modelado del transistor juega un papel importante para cualquier
tipo de disefio que se quiera realizar, ya que gracias a él se puede explotar al mdximo al
dispositivo. La ventaja de contar con el modelo del transistor es que nos permite pro-
poner formas alternas para predecir el comportamiento del transistor para asi darnos
una idea de qué tan cerca o lejos estamos de nuestro objetivo, sin tener que recurrir a

la simulacién con programas muy costosos que no se tienen al alcance.

VII.1 Aportaciones.

En este trabajo de tesis las aportaciones fueron las siguientes:
1.— Se presenta un modelo no lineal que logra modelar la corriente I ps(Vas, Vps)
en la regién inversa del transistor.
2.— Se presentan expresiones analiticas para encontrar todas las constantes de los

modelos no lineales de corriente Ips (Vgs Vps), Curtice cuadritico, Angelov y Chen.
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3.— Se presenta un método analftico simple para calcular las n constantes de la
funcién 1 en el modelo de Angelov.

4.— Se presenta la metodologfa para implementar el modelo de Chen, esto
involucra un programa en MATLAB para calcular automaticamente las constantes a;;
del modelo.

5. Se hace una comparacién analftica entre los tres modelos no lineales de la
corriente Ipg (Vs Vps), Curtice cuadratico, Angelov et al. y Chen et al..

6.— Se desarrollé un nuevo modelo empirico para los capacitores de compuerta,
tal que las curvas modeladas se apegan a las curvas medidas lo m4ds fielmente posible
y no es necesario utilizar métodos de optimizacién ya que los errores encontrados son
menores al 10%.

7.— Se logra demostrar que la utilizacién de un PHEMT operando en su zona
lineal puede funcionar como un mezclador, con la caracteristica de tener muy bajos
niveles de IM.

8.— Se propone un método alterno para predecir las pérdidas por conversién para
cualquier transistor

9.— Se propone un procedimiento para disefiar un mezclador de baja distorsién

para obtener minimas pérdidas por conversién.
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V1I1.2 Recomendaciones.

¢ Crear un programa en la HP9000 tal que se puedan introducir los valores de
los elementos pardsitos del transistor, para que asf al hacer las mediciones en RF se
puedan obtener los elementos intrinsecos del transistor.
¢ Tener un mayor control de la temperatura en el laboratorio de microondas, ya
que algunos elementos extrinsecos e intrinsecos son muy sensibles a la temperatura.
¢ Extraer cuidadosamente los elementos extrinsecos del transistor, ya que de no
ser asi se cometeria un error en el modelado no lineal.
¢ Construir un mezclador de baja distorsién con el procedimiento propuesto,
para comprobar la efectividad de los métodos de anélisis que se proponen utilizando
el transistor F4X25 de 0.25 pym y otro con un transistor comercial.
¢ Proponer una solucién para mejorar el modelo de Chen para que funcione en
la regién inversa del transistor.
¢ Proponer estudios para el desarrollo de un modelo no lineal para la corriente
Ips(Ves, Vps) que pueda describir las derivadas parciales y de orden superior de la
corriente Ipg(Ves, Vps) con respecto a los voltajes de control.
® Desarrollo de un simulador para circuitos de microondas que tenga la capacidad
de hacer anilisis no lineal utilizando los modelos desarrollados en este trabajo, como

el nuevo modelo de capacitancia.



109

Literatura Citada

Angelov, Iltcho, Rorsman, Niklas, Stenarson, Jérgen, Garcfa, Mikael and Zirath,
Herbert, ”An Empirical Table-Based FET Model,” IEEE Trans Microwave Theory
Tech., vol. 47, pp. 2350-2357, Dec. 1999.

Angelov, Iltcho, ”Chalmers Nonlinear HEMT and MESFET Model Extraction
Procedure, extraction procedure Part A: Extraction of the current part of the model,”
Chalmers University of Technology Department of Microwave Technology, Report 26,
Nov. 1996.

Angelov, Iltcho, ”Chalmers Nonlinear HEMT and MESFET Model Extraction
Procedure, extraction procedure Part B: Extraction of the capacitance and dispersive
parts of the model,” Chalmers University of Technology Department of Microwave
Technology, Report 26, Nov. 1996.

Angelov, Iltcho, Zirath, Herbert and Rorsman, Niklas, ”A new Empirical
Nonlinear Model for HEMT and MESFET Devices,” IEEE Trans Microwave Theory
Tech., vol. MTT-40, pp. 2258-2266, Dec 1992.

Beroth, M. and Bosch, R, "Broad-band determination of the FET small-signal
equivalent circuit,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol 38, pp. 891-895, Jul.
1990.

Calvo, M.V, Snider, A.D., and Dunleavy, L. P. , "Resolving Capacitor
Discrepancies Between Large and Small Signal FET Models,” IEEE MTT s Digest,

pp. 1251-1254, 1995.



110

Curtice, Walter, "A MESFET Model for Use in the Design of GaAs Integrated
Circuits,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. MTT-28, pp. 448-455, May
1980.

Chavéz P, Ricardo A, 1990. "Disefio y Construccién de un Modulo Conversor de
Frecuencias Aplicable en la Etapa de Recepcién y Transmisién de una Estacién Terrena
en la Banda Ku”, CICESE, Divisién de Fisica Aplicada, Departamento- de Electrénica
y Telecomunicaciones, Tesis de Maestria.

Chen, Y. C, Ingram, D.L, Yen, H. C, Lai, R, and Streit, D. C, "A New
Empirical Nonlinear Model for HEMT and MESFET Devices,” IEEE Microwave and
Guided Wave Letters, vol. 8, pp. 342-344, Oct. 1998.

Golio, J. Michael, ”"Microwave MESFEs and HEMTs,” Motorola Tempe, Ari-
zona, ISBN: 0-89006-426-1, 1991 ARTECH HOUSE, INC.

Llopis, O, Reynoso H, J. A, Parra, T, and Graffeuil, ”Development of low
distortion mixers, Final report: FET Modelling,” Centre National de la Recherche
Scientifique LAAS, 1999.

Maas, Stephen A, ”"The RF and Microwave Circuit Design Cookbook,” Artech
House microwave library, ISBN: 0-89006-973-5, 1998 ARTECH HOUSE, INC.

Maas, Stephen, and Neilson, David, ”Modeling MESFET ’s for Intermodulation
Analysis of Mixers and Amplifiers,” IEEE Trans. Microwave Theory Tech., vol. 38,
pp- 1964-1971, Dec. 1990.

Maas, Stephen, ”"A GaAs MESFET Mixer with Very Low Intermodulation,”

IEEE Trans. Microwave Theory Tech, vol-MTT 35, pp. 425-429, Apr. 1987.



111

Peng Solti, ” A Simplified Method to Predict the Conversion Loss of FET Resistive
Mixers,” IEEE’s Digest, pp. 857-860, 1997.

Picheta, Laurence, Allamndo, Etienne-André et Gosse, Emmanuel , ”Modéli-
sation phénoménologique non linéaire”, Informatique et amélioration de la logistique,
1996.
| Rangel Patifio, Francisco Elfas, 1994. ”Modelado de Transistores TEC GaAs
No Encapsulados Por Medio de un Circuito Eléctrico Equivalente”, CICESE, Divisién
de Fisica Aplicada, Departamento de Electréncia y Telecomunicaciones, Tesis de
Maestria.

Reynoso H, J. Apolinar, Rangel Patifio, Francisco, and Perdomo, Julio, ”Full
RF Characterization for Extraction the Small Signal Equivalent Circuit in Microwave
FET’s,” IEEE Trans Microwave Theory Tech, vol. 44, pp. 2625-2633, Dec. 1996.

Root, D and Hughes, B, ”Principles of Nonlinear Active Device Modeling for
Circuit Simulation,” 32nd ARFTG Conference, Dec 1988.

Snider, A. D, "Charge Conservation and the Transcapacitance Element: An
Exposition,” IEEE Transaction on Education, vol. 38, pp. 376-379, Nov 1995.

Statz, H, Newman, P, Smith, I. W, Pucel, R, and Haus, H, "GaAs
FET Devices and Circuit Simulation in SPICE,” IEEE Trans. Electron Devices, vol.

ED-34, Feb 1987.



112

Apéndice A: Lista de simbologia

a:: Constante de ajuste relacionado con la regién 6hmica. Empleado en los modelo
de Curtice cuadratico y Angelov.

B: Constatne de ajuste relacionado con la transconductancia en el modelo de
Curtice cuadrético.

cga: Capacitancia de compuerta - drenador.

¢ Capacitancia de compuerta - fuente.

gs*
cpe: Capacitancia parasita de drenador.
cpg: Capacitancia parasita de compuerta.

FET Frio: Transistor de efecto de campo sin polarizacién.

HEMT: Transistor de alta movilidad electrénica.

Gpg: Conductancia de salida en DC.

g4s: Conductancia de salida en pequenia sefial (AC).

Gyus: Transconductancia en DC.

gm: Transconductancia en pequeia senal (AC).

Gmpro: Transconductancia méxima en la regién 6hmica (DC).
Gmpis:  Transconductancia méxima en la regién de saturacién (DC).
Ips: Corriente drenador - fuente.

Ipss: Corriente drenador - fuente de saturacion.

Ipko: Corriente Ipg a la cual se presenta la Gppko.

Ix: Constante de ajuste en el modelo de Angelov et al.

Ipks: Corriente Ipg a la cual se presenta la Gupis.
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x: Funcién analitica utilizada en el nuevo modelo de capacitancia.

\: Constante de ajuste relacionado con la conductancia. Utilizado en los modelos
de Curtice cuadrético y Angelov.

L;: Inductancia pardsita del drenador.

L,: Inductancia parésita de la compuerta.

L,: Inductancia parésita de la fuente.

MESFET:: Transistor de efecto de campo metal semiconductor.

MOSFET: Transistor de efecto de campo metal 6xido.

PHEMT: Transistor pseudomérfico de alta movilidad electrénica.

P;: Constantes de ajuste en el modelo de Angelov et al.

y: Funcién utilizada en el modelo de Angelov et al.

R,: Resistencia parésita del drenador.

R,: Resistencia pardsita de la compuerta.

R,: Resistencia pardsita de la fuente.

Vii: Voltaje de la barrera Shottcky.

Vg4s: Voltaje de AC de drenador fuente.

Vasezt: Voltaje de AC de drenador fuente extrinseco.

Vps: Voltaje drenador fuente.

Vys: Voltaje de AC de compuerta fuente.

Vysezt: Voltaje de AC de compuerta fuente extrinseco.

Vgs: Voltaje de compuerta fuente.

Vpro: Voltaje al cual se presenta la Gupko-
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Vpr: Constante de ajuste utilizado en el modelo de Angelov.
Voks: Voltaje al cual se presenta la Gmpks.
Vsar: Voltaje al cual se presenta la Ipgg.

Vr: Voltaje de oclusién.



