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MODELADO NO LINEAL DE LOS CAPACITORES INTRINSECOS Cys Y Cyq
DE LOS TRANSISTORES DE EFECTO DE CAMPO DE TECNOLOGIA GaN

Resumen aprobado por:

Dr. J. Apolinar Reynoso Herndndez
Director de Tesis

Las tecnologias mds prometedoras en el desarrollo de las telecomunicaciones
son aquellas basadas en materiales de banda prohibida ancha, tales como los
semiconductores de nitruro de galio (GaN) y sus aleaciones (AlGaN, InGaN), los
cuales han surgido a lo largo de la ultima década como dispositivos aplicables en
transistores FET para requerimientos de alta potencia y alta temperatura.

Los modelos del transistor nos ayudan a predecir el comportamiento de estos
dispositivos bajo diferentes condiciones de operacion. Los transistores FET pueden ser
modelados por medio de una representacion llamada circuito eléctrico equivalente, el
cual nos permite asociar a cada region del transistor, un elemento que compone el
circuito eléctrico equivalente.

El comportamiento de transistores HEMT de AlGaN/GaN operando con altos
niveles de potencia de entrada, puede ser confiablemente modelado por medio del
modelo no lineal, el cual es extraido a partir de mediciones de pardmetros S y
mediciones pulsadas de I-V. El elemento que presenta la mayor no linealidad es la
fuente de corriente Iy, y las capacitancias Cys y Cgq del transistor intrinseco.

Las capacitancias intrinsecas Cys y Cg¢ pueden presentar efectos importantes
que afectan el rendimiento del transistor, por lo que se propone un nuevo modelo para
predecir su comportamiento en régimen no lineal para dispositivos basados en GaN. Se
trata de un modelo empirico basado en expresiones analiticas obtenidas a partir de
datos medidos de transistores HEMT de GaN.

Palabras Clave: transistores HEMT, tecnologia GaN, capacitancias intrinsecas,
circuito eléctrico equivalente.



ABSTRACT of the thesis presented by Perla Yessenia Romero Rojas as a partial
requirement to obtain the MASTER OF SCIENCE degree in ELECTRONICS AND
TELECOMMUNICATIONS with orientation in High Frequencies. Ensenada, Baja
California, Mexico. December, 2010.

NONLINEAR MODELING OF INTRINSIC CAPACITANCES Cgs AND Cgp
OF THE FIELD-EFFECT TRANSISTORS BASED ON GaN TECHNOLOGY

The most promising technologies for the development of the
telecommunications are those based on wide band gap materials such as gallium nitride
semiconductor (GaN) and his alloys (AlGaN, InGaN), which have been developed over
the last decade as an applicable technology to FET transistors for high power and high
temperature requirements.

Transistor models allow us to predict the performance of these devices under
several operating conditions. FET transistors can be modeled by an equivalent
electrical circuit, which are extremely useful to associate each region of the transistor to
an element of the equivalent electrical circuit.

The performance of AlGaN/GaN HEMT transistors operating with high input
power levels can be accurately modeled by the nonlinear model, which is extracted
from S-parameter measurements and pulsed IV measurements. The elements those
have the highest nonlinearities are the source current Iy and the capacitances Cgs and
Cgq of the intrinsic transistor.

Intrinsic capacitances Cgs and Cgq can have a significant impact on the transistor
performance, so we propose a new model to predict their behavior in nonlinear
operation for GaN based devices. It’s an empirical model based on analytical
expressions derived from measured data of GaN HEMT transistors.

Keywords: HEMT transistors, GaN technology, intrinsic capacitances, equivalent
electrical circuit.
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Capitulo I

Introduccién

1.1 Una breve historia

El auge de los sistemas de telecomunicaciones basados en modulacion digital ha
incentivado la investigacion y desarrollo de amplificadores de potencia en el rango de
microondas, ya que las comunicaciones via satélite, que operan en rangos de frecuencia
que van desde cientos de MHz hasta decenas de GHz, necesitan amplificadores cada
vez con mayor potencia y contindan incrementando su linealidad, eficiencia y ancho de
banda para satisfacer los requerimientos de las comunicaciones tanto militares como
comerciales. Por esto se busca mejorar el rendimiento de los dispositivos de estado
solido. Incrementar la potencia de RF, sin que ésta se disipe en forma de calor, trae
como consecuencia una reduccién en el costo y tamafio de los transmisores utilizados

en sistemas de telecomunicaciones.

Las tecnologias mas prometedoras son aquellas basadas en materiales de banda
prohibida ancha, tales como los semiconductores de nitruro de galio (GaN) y sus
aleaciones (AlGaN, InGaN), los cuales han surgido a lo largo de la tdltima década
como semiconductores satisfactoriamente aplicables en el campo de los transistores de
efecto de campo (Field Effect Transistor: FET) para requerimientos de alta potencia y

alta temperatura.

Considerables esfuerzos para fabricar dispositivos basados en GaN comenzaron
hace tres décadas. Pankove et al. [1971] reportaron los primeros diodos emisores de luz
(LED) basados en GaN. La mayoria de estas investigaciones fueron abandonadas
debido a problemas fundamentales del material. Dado que no habia una tecnologia
confiable para producir substratos compatibles con GaN, los crecimientos epitaxiales
fueron hechos sobre substratos cristalinos altamente desacoplados. Las peliculas

resultantes exhibian alta densidad de defectos y una pobre morfologia de superficie.



No fue hasta mediados de los 80s que estos problemas empezaron a resolverse,
debido en gran parte al trabajo de Shuji Nakamura en la compaiia quimica Nichia en
Japon. El uso de capas de AIN o GaN poco dopadas facilitaron el crecimiento de
peliculas de GaN de alta calidad sobre substratos de zafiro por medio de epitaxia en
fase vapor (MOVPE: Metal-Organic Vapor Phase Epitaxy). Fue entonces que,
Nakamura present6 los primeros LEDs basados en nitruro de galio. Khan et al. [1993]

fabricaron el primer transistor FET tipo n basado en GaN.

Sin embargo, a pesar de intensas investigaciones alrededor del mundo, todavia
hay una fuerte necesidad de un entendimiento mas detallado de los procesos fisicos
microscopicos en dispositivos de nitruro, los cuales nos permiten obtener mas del doble
de eficiencia de amplificacion y hasta un orden de magnitud arriba en densidad de
potencia frente a tecnologias anteriores. Simulaciones numéricas pueden ayudar a
investigar estos procesos y a establecer relaciones cuantitativas entre las propiedades

del material y el rendimiento medido del dispositivo [Piprek, 2007].

1.2 Introduccion

Debido a que el mercado de servicios de comunicacién personal y acceso de
banda ancha se estd expandiendo y los sistemas mdviles de tercera generacion (3G) se
vuelven cada vez més apegados a la vida cotidiana, los amplificadores de potencia de
microondas y radiofrecuencias se estdn volviendo el centro de atencion. Una amplia
variedad de tecnologias estdn siendo aplicadas en amplificadores de potencia con
mayor o menor éxito. Algunas de ellas son: los transistores bipolares de heterounién de
arseniuro de galio (GaAs), los transistores de efecto de campo metal-semiconductor
(MESFETs) de GaAs o carburo de silicio (SiC), los transistores de silicio LDMOS
(Lateral-Diffused- Metal-Oxide-Semiconductor Field Effect Transistor) o los
transistores de alta movilidad electréonica (HEMTs) de GaN [Umesh, 2002]. Un
material idoneo para aplicaciones de alta potencia debe poseer buenas propiedades
térmicas y de transporte electronico, asi como alta eficiencia y gran estabilidad

quimica.



En el desarrollo de transistores FET, las tecnologias mads utilizadas para
aplicaciones en RF/microondas habian sido aquellas basadas en arseniuro de galio
(GaAs), silicio (Si) y fosfuro de indio (InP). Sin embargo, estos materiales tienen en
comun que son de banda prohibida estrecha por lo que presentan grandes limitantes
para trabajar con altas potencias o altas temperaturas. Es por eso que actualmente se
estudian semiconductores de banda prohibida ancha, la cual concede al material una

alta tension de ruptura y gran estabilidad térmica.

Debido a sus propiedades eléctricas y Opticas, el grupo Ill-nitruro, compuesto
por GaN, AIN, InN, sus aleaciones (como AlGaN o InGaN) y sus heteroestructuras
(principalmente AIGaN/GaN y InGaN/GaN), son objeto de una intensa actividad de
investigacién, ya que prometen una nueva era en los dispositivos electronicos y
optoelectrénicos. Toda la tecnologia que estd surgiendo respecto a sistemas compactos
o redes inaldmbricas, podria experimentar un gran avance si se pudiera sustituir a los
materiales actualmente usados por GaN. Sus caracteristicas fisicas, tales como una alta
velocidad de saturacion, alto voltaje de ruptura, alta conductividad térmica, estabilidad
quimica, estabilidad mecdnica y excelentes indices de resistencia a la radiacién, hacen
de los materiales semiconductores de la familia del nitruro, la mejor eleccién para la
fabricacion de dispositivos electrénicos que necesiten operar a altas temperaturas, altas

frecuencias y altas densidades de potencia [Elhamri, 2004].

La velocidad de saturacion y la densidad de carga del material GaN, son las
responsables de sus altos niveles de potencia de salida. Por otro lado, su alta movilidad
electronica facilita una baja resistencia de entrada (R,,) y una alta eficiencia de potencia
agregada (PAE). Como resultado de su amplia banda prohibida, este material tiene altos
voltaje de ruptura, densidad de corriente y temperatura de operacion. La mayor
eficiencia que resulta de su alto voltaje de operacién reduce los requerimientos de
potencia y simplifica el sistema de enfriamiento, una importante ventaja ya que el costo
del sistema de enfriamiento es una fraccion significativa del costo de un transmisor de

microondas de alta potencia [Umesh, 2002].



Los transistores HEMT basados en GaN han demostrado mayor densidad de
potencia y mads alta eficiencia sobre las tecnologias actualmente comerciales; en este
caso, los transistores de microondas y RF basados en GaAs y Si. Como comparacion,
obteniendo la misma potencia de salida, se puede realizar una reduccion de diez veces
en el tamafio del dispositivo usando dispositivos basados en GaN en vez de los

dispositivos tradicionales.

Los competidores directos de los dispositivos basados en GaN son aquellos
basados en SiC o diamante, ambos de banda prohibida ancha. Este dltimo parece tener
excelentes propiedades para aplicaciones de alta potencia pero el desarrollo de esta
tecnologia es ain nuevo. En el caso del SiC, algunas de sus caracteristicas fisicas, como
el voltaje de ruptura o la estabilidad térmica, son parecidas a las del GaN. Sin embargo,
GaN tiene la ventaja de que permite tecnologias de heterounién, y su capacidad de

transporte de electrones es muy superior a la del SiC [Piprek, 2007].

Tabla I. Ventajas competitivas de los dispositivos de potencia basados en GaN.

Necesidad Caracteristicas del GaN Ventaja del GaN
Alta potencia por unidad de Banda prohibida ancha Dispositivos compactos,
longitud de compuerta facilidad de acoplamiento
Alta linealidad Topologia HEMT Optima colocacidn de bandas
Alta frecuencia Alta velocidad electrénica Ancho de bando del orden de
um
Alta eficiencia Altos voltajes de operacién Ahorro de potencia
Bajo ruido Alta ganancia, alta velocidad Alto rango dindmico
Altas temperaturas de Gap ancho Ahorro en sistemas de
operacién refrigeracion
Buen manejo térmico Substratos de SiC Dispositivos de alta potencia
con bajas pérdidas por
disipacion térmica

En la tabla I se muestran algunas de las ventajas que tiene el material GaN para
ser competitivo como producto comercial. En la primera columna se describen las
necesidades de cualquier tecnologia para dispositivos de potencia y en la segunda
columna se listan las caracteristicas de los dispositivos basados en GaN que pueden
proporcionarnos estos requerimientos. La ultima columna sefiala las ventajas que

obtiene el cliente en sus dispositivos basados en GaN [Mishra, 2002].



Este tipo de transistor estd todavia bajo desarrollo y ain no es un producto
comercial facilmente disponible. A pesar de los valores récords obtenidos con estos
transistores, los resultados experimentales distan de los resultados tedricos. Una de las
principales razones es la poca madurez que presenta el procesado tecnoldgico de
fabricacion de los dispositivos, en especial tratindose de substratos. Los dos substratos
mas comunmente usados en crecimientos epitaxiales de GaN son el zafiro y el carburo
de silicio (“silicon carbide”, SiC). Sin embargo, hay problemas asociados con usar
estos substratos debido al desacoplamiento de pardmetros de red y térmicos que hacen
que la capa epitaxiada tenga una alta densidad de defectos de superficie, asi como altas

concentraciones residuales de impurezas.

1.3 Algunas aplicaciones de la tecnologia GaN

Su principal aplicacién es en amplificadores de alta potencia. Los transistores de
efecto de campo basados en AlGaN/GaN han sido investigados para usarlos en
amplificadores de potencia en la etapa de salida de estaciones base 3G, donde la alta
linealidad y la eficiencia son criticas. Las redes inaldmbricas de tercera generacién (3G)
representan uno de los campos mds promisorios para dispositivos GaN, ya que un sélo
dispositivo de GaN podria reemplazar a alrededor de diez dispositivos de arseniuro de
galio (GaAs). Esto conlleva una importante reduccion de costos y espacio, asi como un
mejor acoplamiento de impedancias de entrada [Johnson, 2004]. Dispositivos como
mezcladores y osciladores han sido desarrollados usando transistores HEMT basados
en GaN. También en el campo de los dispositivos optoelectronicos son prometedores.
Es posible encontrar LEDs comerciales basados en tecnologia GaN emitiendo en azul
y verde, los cuales son usados en pantallas “full-color” o senales de trafico. Los diodos
laser azules de nitruro de galio son componentes clave en la alta resolucién de lectores
de DVD, ya que permiten una mayor capacidad de almacenamiento en los mismos que
los actuales diodos ldser rojos. Esto es la base del famoso “Blu Ray”. Otras areas
prometedoras son los sensores, comunicaciones, impresoras y equipo médico [Piprek,

2007].



Ademads se puede agregar que, teniendo una elevada estabilidad térmica y
quimica, pueden trabajar a temperaturas mayores que otros semiconductores, lo que
podria ser aplicado en vehiculos eléctricos hibridos. Se trabaja también en implementar
transistores GaN en radares compactos para la deteccién y evasion de obsticulos, lo

que tiene una ttil aplicacion en la industria automotriz y aerondutica.

En el ambito militar, se investiga su aplicacion en transmisores de estaciones
base, satélites de banda ancha, sistemas de distribucion local multipunto, terminales de
muy pequefia apertura en la banda Ku-K y radio digital [Umesh, 2002]. Algunas de

todas estas aplicaciones se muestran en la figura 1.

1000 . . Military
Ship . Commercial
Radar Airbone
Radar
100 . . Deccy
Base .
Station @ 9 9o
:_.m- Shipboard Radar
g 10 | @ ®
Base . Satcom
Station UMl VSAT MVDS Missile
1 Driver Hiperlan 9 Digital Seekers
Amp LMDS Radio ®
@
0.1 @ cir
S C X Ku K Ka Q v W
2GHz 10 GHz 30 GHz 60 GHz
Frequency Band

Figura 1. Aplicaciones de transistores HEMT basados en tecnologia GaN.



1.4 Objetivos de la tesis

El objetivo principal de la presente tesis es el modelado no-lineal de las
capacitancias intrinsecas Cgs y Cgq, y de la fuente de corriente gV, Ves) para
transistores HEMT basados en tecnologia GaN. Se busca implementar el modelo
desarrollado en el simulador ADS para su evaluacion y validacién. El trabajo de tesis

fue dividido en tres etapas principales:
» Investigacion de antecedentes y extraccion de los elementos del transistor.

» Desarrollo del modelo de capacitancias y modelo de corriente. Obtencién de

cargas y corrientes de compuerta.

» Implementaciéon del modelo en ADS por medio de la evaluaciéon de los

resultados obtenidos con el modelo.

En especifico, se busca modelar las capacitancias intrinsecas variables del
transistor como fuentes de la corriente no lineal, que fluye entre las terminales de

dichas capacitancias.

1.5 Planteamiento del problema

La necesidad de desarrollar un modelo no-lineal es debido a que cuando un
transistor de potencia basado en tecnologia GaN llega a operar a fuertes voltajes de
entrada, es decir, que estd operando en compresion, empiezan a presentarse grandes no

linealidades en el mismo, las cuales afectan el desempefio total del transistor.
Los elementos que presentan mayores no linealidades son:
» La fuente de corriente .
» La capacitancia intrinseca de compuerta-fuente C,;.
» La capacitancia intrinseca de compuerta-drenaje Cgq.

Cabe mencionar que estas dos capacitancias son dependientes de ambos voltajes

de control Vg, y Vi
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Figura 2. Curvas I-V del transistor GaN. Es en la region saturada donde se dice que el transistor
presenta no linealidades.

En la figura 2 se puede ver el comportamiento de las curvas de Ids respecto a
Vds; se observa que la corriente I, se satura cuando llega a un cierto valor de voltaje de
entrada V. La region localizada antes la linea (e) se denomina region 6hmica y se
denomina regién saturada después de la linea (e). Los modelos desarrollados para la
tecnologia de GaN deben considerar caracteristicas de corriente-voltaje (I-V) y de
capacitancia-voltaje (C-V) del dispositivo para ser confiables, ya que las capacitancias
intrinsecas C,s y Co¢ pueden tener efectos importantes que afecten el rendimiento del

transistor, como:

P participar en la aparicion de distorsiones de fase AM-PM (figura 3).

» provocar fendmenos como la asimetria en los productos de intermodulacion de

tercer orden IM; (figura 4).

» afectar la prediccion de la eficiencia de potencia afiadida (PAE) y la potencia de

salida en la simulacion.
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Figura 3. Distorsiones de fase AM-PM.

Productos de intermodulacion

Figura 4. Productos de intermodulacion.

Se propone un nuevo modelo para predecir el comportamiento de las
capacitancias intrinsecas Cgs y Cgq. Se trata de un modelo empirico basado en una serie
de expresiones analiticas obtenidas a partir de datos medidos de transistores HEMT de

nitruro de galio.



1.6 Organizacidn de la tesis

Capitulo 1.

Se describen los fundamentos tedricos de los transistores HEMT basados en
nitruro de galio (GaN). Se menciona el funcionamiento basico de los transistores FET y

caracteristicas y aplicaciones de la tecnologia GaN.
Capitulo 111

Se explican los métodos utilizados para llevar a cabo la extraccién de los

elementos extrinsecos e intrinsecos del transistor.
Capitulo V.

Se presentan los modelos investigados para determinar las capacitancias
intrinsecas en régimen no lineal. Se expone la informacién recopilada en la
investigacion del concepto y aplicacién de la transcapacitancia. Se describen los
métodos por los cuales se determinan las cargas y corrientes bajo la compuerta del

transistor.
Capitulo V.

Se describen los modelos investigados e implementados para la determinacion

de la fuente de corriente 1. Se comparan los resultados obtenidos con ambos modelos.
Capitulo VI.

Se presenta el modelo propuesto de capacitancias intrinsecas con
especificaciones para la determinacion de sus coeficientes. Se valida el modelo por
medio de la exposiciéon de los resultados obtenidos de aplicar el modelo a datos

medidos de diferentes transistores.
Capitulo VII.

Se enuncian las conclusiones generales de la tesis y sus aportaciones a la
investigacion sobre la tecnologia GaN. Se proponen investigaciones para continuar con

este tema de tesis.



Capitulo II

Dispositivos HEMT basados en AIGaN/GaN

II.1 Introduccion

Como ya se ha mencionado en el capitulo anterior, el nitruro de galio (GaN) ha
recibido una considerable atenciéon como un semiconductor de banda ancha prometedor
para aplicaciones de potencia. Este material tiene propiedades similares al
semiconductor del grupo III-V, GaAs, pero cuenta con una mayor banda de energia

prohibida y con mayor movilidad electrénica y velocidad de saturacion.

El transistor FET basado en GaN usado actualmente, es una estructura HEMT;
usualmente con nitruro de alumnio (AIN) usado como barrera y nitruro de galio (GaN)
como el canal conductor. Muy altas densidades de potencia han sido alcanzadas por los
transistores HEMT basados en GaN, alrededor de 10 W/mm, significativamente mds
alto que aquellos transistores de potencia basados en GaAs o LDMOS, los cuales estan

alrededor de 1 W/mm.

Varias compaiifas de semiconductores han anunciado tener disponibilidad
comercial de transistores de potencia basados en GaN, dirigidos a aplicaciones de
comunicaciones celulares y estaciones base WIMAX [Aaen, 2007]. En este capitulo se
describe el funcionamiento de los transistores HEMT basados en GaN, asi como las

caracteristicas fisicas de este semiconductor.



I1.2 Transistores de efecto de campo FET

Los transistores de efecto de campo (Field Effect Transistor: FET) son
dispositivos de estado sdlido en los que un campo eléctrico aplicado controla el

movimiento de los portadores mayoritarios en un canal de conduccion.

Un transistor FET tipico estd formado por una barra de material semiconductor,
llamada canal. En los extremos del canal se sitian conexiones Ohmicas llamadas
respectivamente drenador (Drain) y fuente (Source), mds otra conexioén llamada

compuerta (Gate) tal como se muestra en la figura 5.

Source Gate Drain

n+ contact Gate recess

}

Undoped GaAs active layer :

Undoped AlGaAs barrier layer

Undoped GaAs buffer layer
n-type AlGaAs supply layer

Semi-insulating GaAs substrate

Figura 5. Ejemplo de la estructura de un transistor FET de tipo HEMT de AlGaAs/GaS.

Por tanto, los transistores FET son dispositivos de tres terminales en los que la
magnitud de la corriente que fluye entre los contactos 6hmicos de fuente y drenador es
controlada desde el tercer contacto, la barrera Schottky de la compuerta. Existen
transistores de FET de dos tipos: canal n y canal p, dependiendo de su esquema interno
y de si la aplicacion de una tension positiva en la compuerta pone al transistor en estado

de conduccidén o no conduccién, respectivamente [Aaen, 2007].



Canal N Canal P
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Compuerta Compuerta
Fuente Fuente
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Figura 6. Transistores de efecto de campo de: (a) canal n, (b) canal p.

Como se puede ver en la figura 6, la diferencia en el simbolo de ambos tipos de
transistores es el sentido de la flecha en la terminal de compuerta. En el transistor FET
de canal n, el sentido es entrante; mientras que para el canal p, el sentido es saliente. El
sentido de la flecha sefala la direccion de circulacién de la corriente en polarizacion
directa. Respecto a su esquema interno, el transistor tipo n (figura 7a) estd formado por
una pastilla de semiconductor tipo n en cuyos extremos se sitian dos conexiones de
salida (drenador y fuente) flanqueada por dos regiones con dopaje de tipo_p en las que
se conectan dos terminales conectados entre si (compuerta); para el transistor tipo p, la

composicién es la contraria (figura 7b).

_T_Drenador Drenador
Compuearta n Compuerta
— —
Fuenta Fuente
5 5

(@ (b)

Figura 7. Transistor: (a) Canal n, (b) Canal p.



La estructura basica de un MESFET (figura 8) esta formada por:

¢ Una capa no dopada del material, el cual actia como substrato semiaislante, ya
que su conductividad es muy baja. Su funcién es aislar el dispositivo de otros
elementos en la oblea y mantener valores bajos en las capacitancias pardsitas.

e Una capa dopada del material tipo n, que funciona como canal de conduccidn.
A esta capa se le denomina capa activa, ya que durante la operacién del
transistor, en esta capa aparece una zona que carece de carga llamada zona de
desercidn.

e Una capa no dopada es crecida entre el substrato y la capa activa para
minimizar la aparicion de defectos o impurezas en el canal.

e Una capa fuertemente dopada de material tipo n* situada a los extremos del
canal tipo n. Su funcién es minimizar el valor de las resistencias parasitas.

e Dos contactos 6hmicos, uno situado entre la fuente y el material n*, y otro
situado entre el drenador y el material n*.

e La barrera Schottky, la cual fisicamente estd representada por la compuerta y

estd situada sobre el material tipo n [Sanchez, 2006].

Contactos tipo n+

Fuente J \ Drenador
A\ Compuerta Fi

" !4 Region de

——/ desercion

Canal de conduccion tipo n

Buffer no dopado

Substrato semiaislante

Figura 8. Estructura basica de un transistor MESFET.



El flujo de corriente ocurre entre los contactos 6hmicos del drenador y la fuente,
situados a ambos lados de la metalizacién de compuerta y siendo paralelos a ésta. La
compuerta estd separada del substrato subyacente por medio de un aislante delgado. Al
aplicar un voltaje en la metalizacion de la compuerta, ésta controla el flujo de carga
entre la fuente y el drenador. La corriente total en el canal se debe unicamente a

portadores mayoritarios, que en este caso son electrones (canal tipo n).

Al conectar la fuente a tierra y aplicar un potencial negativo a la compuerta
(Vgs), la zona de desercion aumenta. Esta zona crece conforme aumenta el potencial
negativo en la compuerta, hasta que el canal n (material dopado tipo n) se cierre por
completo. Al voltaje negativo con el cual el canal se cierra se le llama voltaje de

oclusion Vr.

Al aplicar una tension positiva entre el drenador y la fuente (Vy;), los electrones
fluirdn desde la fuente al drenador, controlando la apertura del canal. Se pueden
amplificar pequenos voltajes aplicados en la compuerta por medio de circuiteria externa
conectada a la fuente y el drenador. Como se puede ver en la figura 9, la zona de
desercién no es simétrica. Esto se debe a diferencias de potencial entre la fuente,

drenador y compuerta.

| Compuerta

Drenador

Fuente gd = | 00T e -
s I

Figura 9. Formacion de la zona de desercion debido a polarizacion externa aplicada al transistor.



De esta manera, el voltaje de entrada controla la corriente de salida; esto es

también conocido como la transconductancia del dispositivo:

Idrainoovgate = nggate (D

Donde el pardmetro g,, es la transconductancia, la cual representa la ganancia
del dispositivo o la medida de la eficiencia de la compuerta al modular la carga [Aaen,
2007]. Este parametro puede ser aplicado para determinar la corriente de drenador Iy

en dispositivos de efecto de campo, ya que estd definido como:

= S o)

gm - ans

II.3 Caracteristicas fisicas del material GaN

El material GaN posee propiedades electronicas fundamentales que lo hacen un
candidato ideal para la fabricacion de dispositivos de microondas. Mientras que otros
componentes semiconductores son crecidos con un sistema que mezcla cristal-zinc, los
dispositivos de nitruro son crecidos con un sistema cristalino, o hexagonal compacto

con base doble.

La estructura cristalina del semiconductor estd formada por dos redes
hexagonales superpuestas, de dtomos de Ga y N separados verticalmente una distancia
casi constante (figura 10). Esto estructura le proporciona propiedades unicas al
material, como campos eléctricos particulares debido a polarizaciéon espontanea y

piezoeléctrica.

El crecimiento epitaxial causa un gran nimero de defectos en los dispositivos de
nitruro, con una densidad de dislocaciones que son mds de cinco veces mayores que en
otros dispositivos semiconductores. El sorprendentemente bajo impacto de estos
defectos en el comportamiento de emisores de luz basados en GaN no es todavia

completamente entendido [Piprek, 2007].



Figura 10. Estructura cristalina formada por dos redes hexagonales superpuestas de atomos de Ga
y N.

La conductividad térmica de los dispositivos basados en GaN es tres veces mas
alta que para dispositivos basados en GaAs. La evolucién paralela de la calidad de los
materiales y las técnicas de crecimiento epitaxial han permitido obtener mayor

movilidad y densidad de carga.

Debido a su amplia banda prohibida (E,=3.4 eV), los dispositivos basados en
GaN tienen un campo de ruptura critico (E,=4 MV/cm) muy alto, por encima de de los
2 MV/cm. Como resultado, los dispositivos basados en GaN pueden ser polarizados a

altos voltajes de drenaje, ya que su voltaje de ruptura (Vi,eqkdonn) €8 mayor a 50 V.

Los dispositivos basados en GaN también pueden ser operados a altas
temperaturas, entre 300-700 °C debido a la alta conductividad térmica (K= 4.5
W/cm-K) del substrato de SiC. Poseen una alta velocidad de saturacion (V alrededor de
2.1x10" cm/s), lo cual les proporciona una alta densidad de corriente (L0 gngVs),
donde ¢ es la carga del electrén (1.6)(10"19 C), n, es la concentracion electrénica del gas

bidimensional en m'z, y Vi es la velocidad de saturacién electronica [Brady, 2008].



En el caso de la heteroestructura AlGaN/GaN, se tiene una alta concentracion
electrénica (nﬁlxlO3 cm'z), la cual produce una alta corriente maxima /.. Su alta
movilidad electrénica (u=1200-1500 cm?/Vy) es responsable de su baja resistencia de
entrada (R,,), ya que la resistencia del canal estd considerada alrededor de 1/(gnuE) en
campos eléctricos bajos. Todas estas caracteristicas del material nos permiten obtener
altas frecuencias de operacion (fr) y alta eficiencia de potencia agregada (PAE). En la

figura 11 se ilustran las relaciones entre las caracteristicas electronicas mencionadas.
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Figura 11. Propiedades electrénicas de la estructura HEMT de AlIGaN/GaN.

Dos importante figuras de mérito son usualmente utilizadas para describir el
impacto de los materiales sobre el comportamiento de dispositivos semiconductores. La
primera es la figura de mérito de Johnson, la cual define el producto frecuencia-
potencia del dispositivo. La segunda es la figura de mérito de Baliga, la cual define los
parametros del material para minimizar las perdidas por conduccién en el dispositivo

[Jarndal, 2006].

Las propiedades electronicas del material GaN pueden ser comparadas con las
de otros semiconductores. En la tabla II se muestran: la energia de la banda prohibida,
la movilidad electrénica, la velocidad de saturacién, el campo de ruptura critico, la
constante dieléctrica, la conductividad térmica y la figura de mérito de Johnson

respecto a Si para dispositivos discretos de potencia FMJ= (Ep,V,/27)* [Mishra, 2002].



Tabla II. Propiedades basicas de los semiconductores utilizados en aplicaciones de potencia.

E, u Vs*1e7 | D € K FMJ] /

(eV) (cmle s) | (em/s) | (MV/cm) (W/Kcm) Si
Si 1.12 1300 1.0 0.3 11.4 1.5 1
GaAs 1.43 5000 2.0 04 13.1 0.54 3
Diamante | 5.45 1900 2.7 5.6 5.5 20 2540
4H-SiC 3.26 700 2.0 2.0 10 4.5 178
GaN 3.42 1500 2.1 4 9.7 1.3 756
AIN 6.1 1100 1.8 11.7 8.4 2.5 4844

11.4 Estructura de HEMT de AlGaN/GaN

Los transistores HEMT fabricados en AlGaN/GaN son crecidos sobre un
substrato de SiC utilizando tecnologia MOCVD (Metal-Organic Chemical Vapour
Deposition). El zafiro (Al,O3) y el SiC son los principales materiales usados como
substrato para crecimientos de GaN, si bien los mejores dispositivos se han conseguido

utilizando SiC, ya que su conductividad térmica es diez veces superior a la del zafiro.
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AlGaN:Si-Supply

AlGaN- cer
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AlGaN—-GaN
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Figura 12. Estructura de capas epitaxiales de un transistor HEMT de GaN.



El crecimiento epitaxial comienza con el depédsito de dos capas de AlGaN sobre
el substrato para reducir el nimero de dislocaciones en la capa de volumen (buffer) del
GaN debidas a las discontinuidades entre las capas de GaN y SiC. Estas dislocaciones
aumentan las trampas en la capa de buffer. Después se deposita la capa amortiguadora
de GaN para bajar la concentracién de portadores e incrementar la movilidad
electronica en las capas superiores no intencionalmente dopadas. Sigue la capa de
AlGaN llamada spacer, cuya funcién es reducir las impurezas que deterioran la
movilidad electrénica en el pozo cudntico. Encima del spacer, se crecen las capas de
AlGaN por donde viajardn los electrones. Por tltimo, se crece una capa superior de
GaN para incrementar la efectividad de la barrera Schottky, lo que decrece las fugas de

corriente en la compuerta (figura 12).

Los contactos 6hmicos de fuente y drenador estdn formados por metalizaciones
de Ti/Al/Ti/Au/WSiN con una morfologia mejorada de bordes y superficie. Estas capas
son depositadas por medio de evaporacion por cafiéon de electrones. Se ha encontrado
que los contactos 6hmicos cubiertos por WSIN son estables en morfologia y

rendimiento eléctrico para temperaturas de hasta 400 °C por alrededor de 120 horas.

El contacto de compuerta estd hecho de metalizaciones de Pt/Au y una longitud
de compuerta Lg se forma usando litografia. Una pelicula delgada de nitruro de silicio
(SiN) es, finalmente depositada para reducir las trampas de superficie, inducidas por los
problemas de dispersion de corriente que se observan en baja frecuencia cuando se

miden las curvas I-V del transistor [Jarndal, 2006].

I1.5 Operacidn basica del transistor HEMT de AlGaN/GaN

Al hablar de transistores FET se pueden identificar distintos tipos, entre ellos:
MESFET (Metal Semiconductor Field Effect Transistor), son aquellos transistores
basados en una unién metal-semiconductor; HEMT (High Electron Mobility
Transistor), son aquellos transistores con una alta movilidad electrénica; JFET
(Junction Field Effect Transistor), son aquellos transistores basados en una unién P-N

para controlar los portadores.



Dado que los transistores de alta movilidad electrénica HEMT han demostrado
ser excelentes candidatos para la fabricacion de dispositivos de microondas y
amplificadores de potencia, en esta tesis nos concentramos en este tipo de transistores.

En la figura 13 se observa la estructura simplificada del transistor HEMT.

Fuente Compuerta Drenador

TI | ] |

Dopado o no dopado

AlGaN o
‘ Flujo de
electrones
Gas bigimensional
No dopado
GaN

Sustrato semiaislante
SiC o zéfiro

Figura 13. Esquema simplificado de la estructura de un transistor HEMT.

Se ha adoptado a nivel mundial una estructura especifica para fabricar
transistores HEMT, la cual consiste en una pelicula epitaxial de un material dopado
(AlGaN) crecida sobre otra pelicula del material no dopado (GaN). A este tipo de
unioén, de dos materiales semiconductores de ancho de banda prohibida diferentes, se le
denomina heterounién. Para evaluar el funcionamiento del transistor, es necesario
modelar la heterounién, lo cual se hace en dos etapas: estudio del gas de electrones
cuando la heterounién estd aislada y, andlisis de las variaciones de la densidad de
electrones en funcién de un potencial externo aplicado.

En la figura 14 se muestra el diagrama de bandas de energia para un potencial
aplicado en la compuerta. El potencial g¢, controla el gas bidimensional en el pozo
cudntico, es decir, la carga que pasa bajo la compuerta y la concentracién electrénica
ns. Al modificar el potencial sobre la compuerta, se modifica el campo eléctrico E vy,
por lo tanto, la pendiente de la banda Ec. Entre més potencial negativo se tiene en la

compuerta, mas disminuye el campo eléctrico [Reynoso, 2006].
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Figura 14. Diagrama de bandas de energia de HEMT de GaN.

En el diagrama de bandas se puede ver que, debido a la heterounion, se forma
un marcado hundimiento en el borde de las bandas de conduccién en la interface de la
heteroestructura AIGaN/GaN. La discontinuidad en la banda de conduccién determina
una transferencia de carga que modifica el potencial a lo largo de la estructura. Esto
resulta en una alta concentraciéon de portadores en la regién mads estrecha en la
direccién drenador-fuente, la cual es conocida como pozo cudntico. Esta region es de
forma casi triangular y es donde los electrones son confinados. La distribucién de
electrones en el pozo qudntico es bidimensional, debido al pequeno espesor del pozo
cudntico en comparacion con el ancho y la longitud del canal. Por lo tanto, la densidad
de carga es etiquetada como gas de electrones de dos dimensiones (2DEG) y

cuantificada en términos de densidad de portadores #;.

El material de banda prohibida mas ancha es el que hace de barrera, mientras
que en la interface del material de banda prohibida més angosta es donde se forma el
pozo cuantico y en donde circulardn los portadores, por lo que se le denomina canal. En
los transistores HEMT de GaN, se ha observado que el pozo cudntico se forma en la
interface A1GalN/GaN, incluso cuando no hay dopaje en la capa de AlGaN. También se
ha observado que cuando la capa de AlGaN es intencionalmente dopada, la densidad de

carga en el pozo cudntico no es proporcional a la cantidad de dopaje [Jarndal, 2006].



Esta caracteristica de los nitruros simplifica el disefio de la estructura, ya que no
es necesario hacer una modulacién de dopaje como para otros dispositivos HEMT del
grupo III-V. El origen de los electrones que forman el 2DEG en estructuras sin
modulaciéon de dopaje son los estados de superficie tipo donadores que actian como
fuente de electrones del 2DEG. Estos estados de superficie serian el origen no sélo del
2DEQG, sino también de las cargas positivas que compensan la carga negativa inducida
por la polarizacién en la superficie del AlIGaN, por medio de la compuerta. Ya que una
carga 2DEG tipica en este tipo de dispositivos estaria alrededor de 1x10" cm?, la

densidad de donadores en la superficie deberia ser andloga [Ibbeston, 2000].

11.6 Efectos de la polarizacion en transistores HEMT de AlGaN/GaN

Los efectos de la polarizacién en el transistor HEMT de AlGaN/GaN incluyen
polarizacién espontdnea y polarizacion piezoeléctrica. En la figura 15 se puede ver la
estructura cristalina que forma el material GaN consistente en dos redes hexagonales
superpuestas de dtomos de Ga y N. La asimetria del tetraedro resultante de la unién de
un dtomo de Ga con cuatro de N confiere al material una polarizacién espontanea (P;) a
lo largo de la direcciéon (0001), esto provoca la apariciéon de un campo eléctrico
intrinseco al material cuya direccién depende de la polarizacion del transistor [Feenstra,

2002].
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Figura 15. Esquema de la configuracion cristalina del GaN con polaridad Ga y polaridad

N.

Este campo eléctrico existe porque la red cristalina carece de inversion de

simetria y el enlace entre los dos 4tomos no es puramente covalente.



Esto resulta en un desplazamiento de la carga de electrones hacia un s6lo &tomo
en el enlace. En la direcciéon a lo largo de la cual el cristal carece de inversion de
simetria, la nube asimétrica de electrones resulta en una red de carga positiva localizada

en una cara del cristal y una red de carga negativa localizada sobre la otra cara (figura
16).
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Figura 16. Polarizacion espontanea en cristales AlGaN y GaN.

La polarizacion piezoeléctrica es la presencia de un campo de polarizacién
resultante de la distorsion de la red cristalina. La diferencia de las constantes de red
entre el GaN y el AIN provoca que, al crecer capas finas alternadas de GaN/AlGaN, la
capa de AlGaN resultante crezca pseudomorficamente. Esta deformacion provoca la
apariciéon de un campo de polarizacién piezoeléctrico. Debido al gran valor de los
coeficientes piezoeléctricos de esos materiales, esta deformacion resulta en una lamina
cargada en las dos caras de la capa de AlGaN (figura 17). El campo total de
polarizaciéon en la capa de AlGaN depende de la orientacién del cristal de GaN

[Jarndal, 2006].
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Figura 17. Polarizacion piezoeléctrica de la capa AlGaN.

Por lo tanto, se considera que estas estructuras siempre tienen polarizacién
espontdnea y piezoeléctrica, y en ausencia de campos externos, la polarizacién

macroscépica total vendra dada por la suma de ambas polarizaciones [Jarndal, 2006].



11.7 Caracteristicas I-V de los transistores HEMT de AlGaN/GaN

El comportamiento I-V de estos dispositivos puede separarse en dos regiones en
funcién del potencial aplicado entre drenador y fuente (V). Para bajos voltajes se
observa un comportamiento lineal, por lo que se dice que el transistor trabaja en region
O6hmica, hasta alcanzar un voltaje particular, en el cual I, se satura, por lo cual se le
denomina voltaje de saturacién V. Después de que alcanza este voltaje, empieza la
region saturada, donde se observa que la corriente crece mucho mads lento, hasta

alcanzar el voltaje de ruptura Vj,, donde el transistor deja de funcionar (figura 18).

Los pardmetros caracteristicos de estos dispositivos trabajando en DC son, la
corriente maxima de saturacion (I.), la conductancia de salida (g4) y la
transconductancia (g,,), los cuales conviene que sean lo mds grandes posible. La
corriente de saturacion depende principalmente de la cantidad de portadores, la

movilidad electrénica y la velocidad de saturacién del material GaN.
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Figura 18. Caracteristicas I-V de un transistor HEMT. Se diferencian la region 6hmica y region
saturada por el comportamiento de la curva. Notese que para valores de V,, menores, la regién
saturada empieza antes de la linea indicativa.

El colapso de la corriente es atribuido al calentamiento del transistor debido a la
alta disipacion de potencia, la cual degrada la velocidad de saturacion de los electrones

y, por lo tanto, reduce la corriente.



El efecto de autocalentamiento tiene un impacto significativo sobre el
rendimiento del dispositivo operando a bajas frecuencias donde la sefial estimulante es
suficiente como para calentar el dispositivo. Sin embargo, operando en altas
frecuencias la temperatura interna del dispositivo no cambia claramente con la sefial.
Esta reduccion de la corriente de drenador a bajas frecuencias de operacion es llamada
autocalentamiento inducido por la corriente de dispersion. Para reducir este efecto, se

utilizan mediciones en régimen pulsado bajo diferentes condiciones de polarizacion.

II.8 Modelado de transistores FET

El modelado de transistores se puede clasificar bajo dos distintos criterios. Los
modelos de aproximacién fisica, los cuales se basan en pardmetros fisicos del
semiconductor y de los pardmetros geométricos del dispositivo y, los modelos de
aproximacion semi-empirica, que dependen de caracteristicas medidas que describen el

comportamiento del dispositivo.

11.8.1 Modelos fisicos

En este tipo de modelado el comportamiento del dispositivo puede ser predicho
a partir de datos fisicos que describen al dispositivo, los cuales pueden incluir
propiedades de transporte electrénico, caracteristicas del material y geometria del
dispositivo. La principal ventaja de este tipo de modelado es que describe la operacion
del dispositivo en términos de las propiedades eléctricas de los semiconductores
utilizados en la fabricacion del dispositivo. Cabe mencionar, que estos modelos son
mads aplicables para disefiadores de circuitos que tengan algtin control sobre el proceso

de fabricacidn.

La respuesta del dispositivo es obtenida resolviendo un conjunto de ecuaciones
diferenciales no lineales acopladas que describen los campos internos del dispositivo y
el transporte de carga eléctrica. Estas ecuaciones son complejas y normalmente
requieren métodos numéricos para obtener la solucién. En términos de eficiencia, esto

requiere un mayor tiempo de procesamiento y mayor capacidad de memoria.



11.8.2 Modelos semi-empiricos.

Son modelos basados en datos medidos, dependen de observar la respuesta del
dispositivo debida a una sefial estimulante. Los modelos semi-empiricos pueden ser
construidos usando ecuaciones analiticas para la descripcion de -caracteristicas
observadas de entrada-salida de un dispositivo. La principal ventaja de estos modelos
son eficiencia computacional, simplicidad y habilidad para simular fuera del rango de

los datos medidos.

Las principales desventajas son: confiabilidad limitada debido al uso de
expresiones simplificadas, dependencia de la tecnologia, dificultad en la extraccion de

los parametros aproximados y ningun significado fisico de los pardmetros aproximados.

Recientemente, un nuevo tipo de modelo empirico se ha desarrollado, el cual
utiliza redes neurales artificiales (artifical neural network, ANN). Los ANN son
modelos de caja negra en los cuales no se asumen funciones analiticas particulares
respecto al circuito eléctrico equivalente. Estos modelos “aprenden” las relaciones entre
entrada y salida de los datos medidos, y los modelos pueden calcular eficientemente la
salida para cualquier entrada. La ventaja de estos modelos es que pueden simular
confiablemente a pesar de fuertes comportamientos no lineales del dispositivo. La
desventaja es que el célculo estd limitado al rango en el cual estén medidos los datos

[Jarndal, 2006].

El modelo de capacitancias intrinsecas presentado en esta tesis es un modelo
empirico basado en datos medidos de diversos transistores HEMT basados en
tecnologia GaN, de diferentes anchos de compuerta. En cuanto a conocer el
comportamiento de un transistor es necesario realizar el andlisis del mismo en
condiciones de amplificacion, el cual se lleva a cabo obteniendo los modelos de

pequeiia y gran sefial del transistor.



I1.8.3 Modelos de pequeiia seiial

La necesidad de contar con un modelo lineal para analizar el funcionamiento de
los transistores provocé el desarrollo de los modelos de pequeiia sefial. Los dispositivos
semiconductores suelen tener un comportamiento no lineal en su relacion corriente-
voltaje. Cuando el transistor se encuentra sometido a pequeias variaciones de tensiones
y corrientes en sus terminales, este comportamiento no lineal puede ser visto como un
comportamiento lineal. Partiendo de esta particularidad del transistor, podemos asumir
un circuito equivalente compuesto por elementos pasivos que simulen el

comportamiento del transistor.

La importancia de los modelos de pequefia sefial en el andlisis de circuitos
activos de microondas radica en que constituyen el principal vinculo entre los
parametros S medidos y los procesos fisicos que tienen lugar en el dispositivo. Al
realizar el andlisis de un dispositivo es necesario encontrar la topologia adecuada que
nos proporcione un mejor ajuste con los pardmetros S en un amplio rango de
frecuencias. Estos modelos suelen ser llamados también modelos de transconductancia

[Golio, 1991].

11.8.4 Modelos de gran sefal

Por otro lado, cuando el transistor es sometido a condiciones de operacion que
impliquen variaciones grandes de tension en sus terminales, el comportamiento del
dispositivo se vuelve no lineal y no es posible modelarlo por medio de elementos
pasivos, por lo que la dnica forma de obtener informacién sobre el comportamiento no

lineal del dispositivo es mediante el modelo de gran sefial.

Los modelos de gran sefial relacionan las propiedades no lineales del dispositivo
con conjuntos de expresiones analiticas. En estos modelos, cada una de las propiedades
no lineales del dispositivo se encuentra representada por uno o varios elementos del
circuito eléctrico equivalente. Debido a que la respuesta dindmica del dispositivo puede
ser predicha del comportamiento estdtico del dispositivo a diferentes condiciones de
polarizacion, es posible obtener el modelo de gran sefial a partir del modelo de pequeiia

sefal analizandolo sobre un amplio rango de puntos de polarizacién (figura 19).
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Figura 19. Estructura del método analitico.

La diferencia entre los distintos modelos de gran sefial existentes radica en las
expresiones empleadas para las relaciones de corriente-voltaje. Los modelos de gran

sefal pueden ser analizados en régimen cuasi-estatico o en régimen no cuasi-esttico.

11.8.4.1 Modelo cuasi-estatico en gran sefial.

La aproximacidn cuasi-estdtica consiste en la sustitucién de una operaciéon no
lineal por una lineal que depende de la sefnal de entrada. El modelado cuasi-estitico en
gran sefial estd basado en la suposicion de que los elementos intrinsecos del dispositivo

son dependientes sélo del voltaje aplicado en las terminales del dispositivo.



La ventaja que se obtiene de este planteamiento es la habilidad para definir
relaciones que funcionen a bajas frecuencias (régimen cuasi-estitico), a pesar de estar
usando dispositivos con caracteristicas de gran sefial a altas frecuencias. La
aproximacion cuasi-estatica nos permite la obtencion de circuitos equivalentes para
dispositivos de estado s6lido usando elementos concentrados tanto lineales como no

lineales.

I1.8.4.2 Modelo no cuasi-estatico en gran seflal

La suposicién cuasi-estdtica es una buena aproximacion de primer orden en el
modelado de dispositivos activos, pero no es vélido para toda condicién de operacion.
La aproximacion no cuasi-estitica admite que los elementos intrinsecos del dispositivo
son dependientes de mads variables que sdlo las tensiones de entrada. Por tanto, el
modelo no cuasi-estatico tiene mdas consistencia, ademds de que puede reflejar la
simetria del dispositivo, especialmente a bajos voltajes de drenaje. Los efectos de
trampa y autocalentamiento inducidos por la dispersion de la corriente tienen una gran
influencia en el rendimiento del dispositivo. Por tanto, para predecir estos efectos es
necesario utilizar la implementacién no cuasi-estitica en gran sefial para la fuente de

corriente de drenaje 1.

Otro efecto que toma en cuenta la aproximacion no cuasi-estética es el tiempo
que tarda la carga del canal bajo la compuerta en responder a la sefial estimulante a
altas frecuencias. Esto resulta en una dependencia cuadratica de la frecuencia de Y,
medido a altas frecuencias. El retardo de tiempo inherente a este proceso también debe

ser tomado en cuenta en el modelo de pequeiia senal [Jarndal, 2006].



Capitulo III

Métodos de extraccion de elementos extrinsecos e intrinsecos

II1.1 Introduccion

A lo largo de muchos afios en la experimentacion sobre transistores se han
desarrollado diversos modelos del tipo circuito eléctrico equivalente. Los modelos del
transistor ayudan a predecir y optimizar el comportamiento de estos dispositivos para
cada aplicacion en particular. En cada caso se utiliza el modelo que mds se adecte a la
aplicacion deseada. El modelo fisico del transistor es muy importante en las fases
iniciales de fabricacién de la estructura del dispositivo pues determina la eficiencia
futura del transistor. Cuando se modelan transistores para aplicaciones de microondas
se trata al transistor como un dispositivo no lineal, en el que se considera que trabaja en

una region lineal y en otra no-lineal.

II1.2 Circuito eléctrico equivalente

Se puede modelar el transistor completo por medio de una representacion
llamada circuito eléctrico equivalente. Ya que los métodos de extraccion de parametros
resultan dependientes de la topologia del modelo, es crucial elegir una estructura de
circuito eléctrico equivalente que pueda reflejar la fisica del dispositivo y que sea
aplicable a métodos de extraccion lo mds simple posibles.

En la extraccién de los elementos del circuito se utilizan los pardmetros S del
transistor medidos bajo distintas condiciones de polarizacion. A partir de estas medidas,
se formulan una serie de expresiones matematicas que nos permitan relacionar todos
los elementos de circuito eléctrico equivalente con las mediciones efectuadas, de tal

forma que todos los elementos tengan un significado fisico del transistor.



El modelo de pequefia sefial permite determinar los elementos del circuito
eléctrico equivalente en un punto de polarizacién y describe el comportamiento del
transistor en la region lineal. En este modelo se considera que todos los elementos son
independientes de la polarizacion del transistor. En el proceso de extraccion de los
elementos del transistor es necesario calcular los valores de todos los elementos que
conforman el circuito eléctrico equivalente (figura 20), que estd formado por:

» Los elementos extrinsecos, llamados también parasitos, los cuales son
independientes de los voltajes de polarizacion pero dependientes del

empaquetado del transistor.
» Los elementos intrinsecos, los cuales son dependientes del voltaje aplicado en

las terminales del transistor y de la tecnologia de fabricacion.

Elementos extrinsecos de compuerta Elementos intrinsecos Elementos extrinsecos de drenador
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Figura 20. Circuito eléctrico equivalente del transistor.

Para poner a funcionar un dispositivo real es necesario el uso de redes de
acoplamiento o circuiteria externa conectados al transistor. De ahi se producen los

elementos pardsitos, los cuales tienden a degradar la eficiencia del transistor.



La determinacién de los elementos pardsitos es muy importante para conseguir
una caracterizacion correcta del dispositivo, ya que varios de los factores que
determinan el comportamiento del transistor se ven afectados por ellos en gran medida.
Por ejemplo, los elementos Ry y R, degradan el factor de ruido y la ganancia de
potencia, mientras que los elementos R; y R, aumentan la disipacion en potencia. Las
resistencias, inductancias y capacitancias pardsitas representan a los alambres de

conexidn y las metalizaciones del transistor en chip, como se muestra en la figura 21.
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Figura 21. Composicion del transistor. Representacion de cada uno de los elementos del
circuito eléctrico equivalente en la fisica del dispositivo.

Existen varios métodos para la extraccion de elementos pardsitos en el
transistor. Sin embargo, en el caso de los transistores HEMT de GaN los elementos
pardsitos son todavia mds dificiles de extraer debido a la relacion entre la resistencia de
compuerta R, y la inductancia de compuerta L,. La dificultad radica en el hecho de que
un valor muy alto de corriente es necesario para suprimir la resistencia diferencial de

compuerta, lo que puede causar dafios catastréficos e irreversibles a la compuerta.

El método de Dambrine [1998], por ejemplo, utiliza altos valores de corriente
directa en la compuerta del transistor hasta que elimina la contribucién de la resistencia
diferencial de compuerta. Sin embargo, en los transistores GaN, los cuales tienen la
caracteristica de soportar altos voltajes de operacién debido a su banda prohibida
ancha, la contribucién de la resistencia diferencial nunca desaparece, por lo que

incrementando la corriente en la compuerta simplemente dafiaremos el transistor.



II1.3 Métodos de extraccion de elementos extrinsecos

111.3.1 Método de Cold-FET

El método de extraccidon de pardsitos mds utilizado es el método de Cold-FET,
el cual permite el calculo de los elementos parasitos en una banda de baja frecuencia.
Fue el primer método propuesto para determinar las resistencias e inductancias
pardsitas a partir de un conjunto de medidas de parametros S con Vj abierto. De
acuerdo a Curtice y Camisa [1984], los pardmetros S medidos con una polarizacién de
0 volts en el drenador pueden ser utilizados para la evaluacién de los elementos
parasitos debido a que el circuito equivalente es mas simple. La figura 22 muestra la
red RC distribuida que representa el canal de un FET bajo la compuerta con V=0V,

para cualquier V positivo.

Compuerta
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Figura 22. Red RC distribuida bajo la compuerta.

Polarizando al transistor en directo (Vg>Vr>0 V; V4=0 V) los parametros de

impedancia pueden ser escritos como:

Re
Z11 = Th +Z4y , 3)
Re
Zip =12y = Th ’ “)
Zy2 =Rep ®)

donde R., es la resistencia del canal bajo la compuerta y Z; es la impedancia

equivalente de la barrera Schottky, y estd definida como:



Zgy = —2 (6)

T 1+j*wCyRay
nkT
Rdy - q*lg ’ (7)

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

Conforme la corriente de compuerta se incrementa, provoca que Ry, decrezca y
que C, se incremente, siendo el comportamiento exponencial de Ry, contra V., el factor
dominante; es por esto que, el término (R4 +Cy+ w) tiende a cero para densidades de
corriente de compuerta entre (5x107 —10%) A/m”. En este caso se tiene que:

nkT
qxlg

)

Zdy = Rdy ==

Para estos valores de corriente de compuerta el efecto capacitivo de la

compuerta desaparece y el pardmetro Z;; se puede enunciar como sigue:

R nkT
le = Lh{' .
3 q*Ig

)

Se considera que la influencia de las capacitancias pardsitas es despreciable y
que los parametros Z extrinsecos son simplemente determinados por la adicion de las
resistencias pardsitas R,, R, R, y las inductancias L, L, L, para los pardmetros Z

intrinsecos. Es decir, que los pardmetros Z se reescriben de la siguiente forma:

_ Rch nkT ,
le—RS+Rg+T+E+]*(U(LS+Lg), (10)
Ziy =Zp = Ry + "L+ jx wl (11)
Zy =Rs+ (2*Ry)+j*w(ls+Lg) . (12)

Las expresiones anteriores muestran que la parte imaginaria de los pardmetros Z
incrementan linealmente contra la frecuencia mientras que la parte real es
independiente de la frecuencia. Como consecuencia las inductancias pardsitas se
pueden determinar de las partes imaginarias de los parametros Z: Ly de Im(Z;2), L, de
Im(Z;;) y Ls de Im(Z;;) y, las resistencias pardsitas se pueden determinar de las partes
reales de los pardmetros Z: Ry de Re(Z;;) y R; de Re(Z;;). La gréfica 23 representa la
parte real de los pardmetros Z del transistor utilizados para calcular las resistencias

pardsitas.
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Figura 23. Parte real de parametros Z de un transistor GaN de W3=300 pm.

En la figura 24 se muestran las curvas de la parte imaginaria de los pardmetros

Z calculados a partir de los parametros S medidos.

Partes imaginarias de Z

recuencia GHz 1

Figura 24. Parte imaginaria de parametros Z de un transistor GaN de W;=300 pum.

El método de Cold-FET demuestra que los elementos pardsitos en serie R, R,,
Ry Ly, Ly y L; pueden ser obtenidos de la interpretacion de las mediciones de los
parametros Z bajo condiciones de polarizacion de cero en el drenador y condiciones de

voltaje de polarizacion directo en la compuerta.



Sin embargo, este método no puede aplicarse a dispositivos con una alta
resistencia diferencial de compuerta. En el caso de transistores GaN, su diodo Schottky
tiene un fuerte comportamiento capacitivo, por lo cual la resistencia diferencial no
desaparece ni siquiera aplicando una fuerte corriente de DC en directo a la compuerta.
Por esta razén en particular, para la determinacion de los elementos extrinsecos me
basé en el método propuesto por Zarate de Landa [2007], el cual propone una solucién

viable para calcular R, y L, en transistores de alta potencia.

I11.3.2 Método de Zarate.

Este método [Zarate de Landa, 2007] para extraer los elementos pardsitos de
transistores HEMTs estd orientado a transistores de AIGaN/GaN en oblea. Mientras
que los métodos cldsicos para extraer R, y L, requieren un conjunto de pardmetros S
medidos bajo diferentes corrientes de DC de alto valor aplicado en la compuerta del
transistor, el método de Zarate [2007] sélo requiere una medicién de pardmetros S
polarizando el transistor con una baja corriente aplicada en la compuerta y drenador
flotante.

La principal ventaja de este método sobre otros propuestos, es que no requiere
el previo conocimiento de las capacitancias extrinsecas. Los elementos pardsitos son
obtenidos a partir de dos mediciones: en directo y en inverso, como se explicara a

continuacion.

111.3.2.1 Medicidén en directa

Las resistencias e inductancias extrinsecas son determinadas de los pardmetros
Z obtenidos de los pardmetros S medidos con baja polarizacion de compuerta

(Vgs<V31i<0) y el drenador flotante, a esto se le llama polarizacion directa (figura 25).



G - R.*

Figura 25. Circuito eléctrico equivalente en pequeiia sefial de transistor HEMT de GaN bajo
polarizacion directa.

Los pardmetros Z de la red de la figura anterior se expresan como sigue:

_ p* * Ro . CoRcz) 13
le—Rg+Rs+m+]w[Lg+Ls—m], ( )
Z1y =Zy = Rs +jwlLs] , (14)

Zy; =Rg+ Rs +jwllg + Lg] , (15)

donde Ry y Cy son la resistencia y capacitancia del diodo y R., es la resistencia del

canal.

Ry =Ry —=2 (16)
* Rch

Rs =R +—7, 17)
* Rcp

Ra =Rq+—. (18)

Usando la parte imaginaria de los anteriores pardmetros Z podemos calcular
directamente las inductancias parésitas del transistor. Especificamente, L, a partir de la
parte imaginaria de Z;, y L, a partir de la parte imaginaria de Z,,.

Im(Z43)
L, =) (19)

— Im(Zyz)—1m(Z13)
B e—

Lq (20)



La inductancia L, puede ser determinada de la parte imaginaria de Z;;, la cual se
expresa como sigue:

Im(Zy) = wl — ——|=%| | Q1)

1 1

wlo| 2tz
w

0

1 . . . .
donde L =Ly + Lgy wg = . A frecuencias mds altas que la frecuencia de resonancia
oo

1

1 .
=< e Im(Z,,) se convierte en:

w* Im(Zyy) = 0?L—— . (22)
0
Para el célculo de L, es necesario observar la dependencia lineal de la parte

7 que se observa a altas frecuencias.

imaginaria de Z;; (wlIm(Z;;)) con respecto a @
Usando una regresion lineal se pueden calcular L y Cy. Teniendo estos valores se puede

calcular Ry y por consiguiente, determinar R, a partir de la figura 26.

%10 Calculo de CO

"l mz11

w? x 107

Figura 26. Dependencia de C, respecto a o’

La curva (x) es el comportamiento de Z;; versus w, la linea continua es una

aproximacion que superponemos a la curva para obtener la pendiente de la curva.



El proceso se desarrolla como sigue:

y=mx+b, (23)
m=L=Lg+Ls, (24)
C,=—= . (25)

Los resultados experimentales indican que al polarizar la compuerta con una
baja corriente directa provoca que Z;; presente una resonancia, lo que significa que hay

una frecuencia a la cual la parte imaginaria de Z;; se suprime.

Este valor de frecuencia puede ser usado para determinar el producto (L*Cy) de

la siguiente ecuacion:

L+Cy=— (26)

27
Wy

con la capacitancia de diodo obtenida podemos calcular la resistencia de diodo:

L—Im(Z
R, = cho_[w m(Z14) (27)

wL-Im(Z,1)]w?2cZ ’
y despejamos L, de la ecuacion de la pendiente:
Lg=L—-Ls . (28)
Para calcular las resistencias pardsitas utilizaremos la parte real de los
parametros Z del circuito mostrados en la figura 23. Despreciando el valor de la
resistencia de canal R, R, se puede calcular facilmente partiendo de la parte real de Z;,

y R, la calculamos directamente de la parte real de Z;, y Z»;:

RS = Re(le) ) (29)
Ry = Re(Z3;) — Re(Zy3) . (30)
Como ya hemos obtenido la capacitancia y resistencia de diodo, podemos

finalmente calcular R,:

R, = Re(Zy;) — Ry —% (31)



I11.3.2.2 Medicién en inversa

Las capacitancias extrinsecas son determinadas a partir de los pardmetros Y
obtenidos de los pardmetros S medidos con fuente y drenaje a tierra (V4=0 V) y
voltaje de compuerta mds bajo que el voltaje de oclusién (V,<<V7), donde V7 es el
voltaje de oclusién del transistor. Para simplificar el calculo de los pardmetros Y, bajo
estas condiciones de polarizacién, se transforma el circuito eléctrico equivalente del
transistor bajo estas condiciones de polarizacion de una topologia n (figura 27) a una

topologia T (figura 28).

= R,
FET Intrinseco <

Le

S

Figura 27. Topologia 7 del circuito eléctrico equivalente del transistor.

—]
e
N
|
7 |
I
I
I @]

FET Intrinseco

L
S

Figura 28. Topologia T del circuito eléctrico equivalente del transistor.

Ya que los electrodos de drenaje y fuente tienen el mismo potencial, la regién

de desercion bajo la compuerta deberia ser uniforme y simétrica.



De acuerdo con esta hipdtesis dos modelos han sido desarrollados para calcular
las capacitancias Cpy y Cpe. Se ha demostrado que, bajo las condiciones de polarizacién
antes mencionadas, la regién de desercion bajo la compuerta puede ser modelada
usando una red T. Si la influencia de las resistencias e inductancias pardsitas sobre la
parte imaginaria de los pardmetros Y es despreciable, entonces C,q y C,, pueden ser

calculadas como sigue:

_ Im(v1y) s
Cpg= —% T Cot2Cp Co (32)
_ Im(Ys) G
Coa == T oz, ~ o (33)
_ —CoxIm(Y13)
Cp = wCo+2Im(Yy5) (34)

El método calcula también Cj, y toma en cuenta el efecto de la capacitancia del

diodo Schottky Cy [Zarate-de Landa, 2007].

I11.3.3 Modelo de Dambrine para calculo de capacitancias extrinsecas

En cuanto al cdlculo de capacitancias extrinsecas, también se menciona el
método de Dambrine [1998], el cual parte de la misma suposicion de la uniformidad de
la zona de desercion que Zarate [2007]. Sin embargo, representa esta zona como dos

capacitores localizados a ambos lados de la compuerta, como se muestra en la siguiente

topologia:
L R, Cy Ry Ls
T —ann, —vw—
— G
— g gRi Cpa ——
L.

Figura 29. Topologia = utilizada por Dambrine.



Como Dambrine [1998] no toma en cuenta la influencia de Cy, las capacitancias
parasitas s6lo dependen de la parte imaginaria de los pardmetros Y calculados a partir
de datos medidos, es decir, pardmetros S en un determinado punto de polarizacion.
Plantea que la influencia de las inductancias y resistencias pardsitas sobre la parte
imaginaria de los pardmetros Y es despreciable por debajo de 10 GHz, por lo que se
pueden calcular las capacitancias extrinsecas directamente de la parte imaginaria de los

parametros Y [Dambrine, 1998].

__ Im(Yy1)+Im(Y17)
Cpg — 11 - 12) (35)
de _ Im(Yzz):')Im(Yu) ) (36)
C, = —maz) (37)

w

II1.4 MZétodos de extraccion de elementos intrinsecos

111.4.1 Introduccién

Los métodos mds confiables para examinar un FET a altas frecuencias
involucran mediciones de pardmetros S a polarizaciones fijas. Una vez que hemos
determinado los valores de los elementos parasitos del transistor es posible realizar el
proceso de de-embeding, que serd mencionado en este capitulo, para desplazarse hacia
los puntos extremos del transistor intrinseco y calcular el valor de los elementos

intrinsecos.

El célculo de los elementos intrinsecos del transistor se realizé utilizando dos
métodos distintos: el método de Berroth y Bosch [1990], y el método alternativo de
Estrada [2009]. Se realiz6 el proceso de extraccion detallado a continuaciéon. Al final,
los valores de los elementos calculados variaron poco de un método a otro, como sera

demostrado en el apartado de resultados.



I11.4.2 Proceso de de-embeding

Una vez que los elementos parésitos son extraidos, es necesario realizar un
proceso de de-embeding de los pardmetros S medidos con la intencién de determinar
los elementos intrinsecos. La validez del proceso de de-embeding para extraer los
parametros extrinsecos del transistor fue probada llevando a cabo diversas mediciones.

Los pasos que se siguen en el proceso de de-embeding son como siguen:

» Se tienen los pardmetros S medidos del transistor representados por una matriz

y un circuito eléctrico equivalente como sigue:

Ly Ry . Ry La
_ET?\-'\IA.,I\.J-.'_ |ST] .-vr\,I('\-"\-"r"\_
G Chpe

[ e ]

L

I—asa—

511 512]
521 522

Figura 30. Matriz S con elementos parasitos agregados.

» Los parametros S medidos del transistor se convierten a pardmetros Z con el fin

de sustraer las inductancias parasitas.

[511 512]_>[Z11 Z12]
So1 S22 Zy Zy

Figura 31. Matriz Z con elementos parasitos agregados.



» Se restan las inductancias extrinsecas L, y L, (elementos en serie) que afectan a

los pardmetros Z;; y Z; y los pardmetros Z se convierten a parimetros Y.

Rq.- — |::Ell

3 L
Z11 — jwlg Z12 ]_) Vi1 Y12]
Zy Zyy — jwly o1 Yo

Figura 32. Matriz Z sin inductancias L, y L,

» Se eliminan las capacitancias extrinsecas C,, y C,q (elementos en paralelo) que
afectan a los pardmetros Y;; y Y2, y los pardmetros Y resultantes se convierten a

pardmetros Z.

R; | Ra

—AAA—

L

[

Y12 ] R [
Y1 Y2, —jWde Zy Zp

Yi1 _jWCpg Z11 le]

Figura 33. Matriz Y sin capacitancias C,, y Cpy.



» Se restan R,, Ry R, y L, (elementos en serie) que afectan directamente a los
cuatro parametros Z y seguidamente, los pardmetros Z resultantes se convierten

a pardmetros Y para obtener la matriz Y deseada del transistor intrinseco.

[27] —1 I

le - Rs - Rg _jWLs ZlZ - Rs _jWLS N [Yll le]
Z31 — Ry — jwL; Zy2 —Rs — Rq — jwLy Y51 Yo

Figura 34. Matriz Z a Matriz Y.

111.4.3 Método de Berroth v Bosch

El método de Berroth y Bosch [1990] estd pensado para determinar los
elementos del circuito eléctrico equivalente en pequefia sefial para transistores de efecto
de campo. Estd basado sobre la solucién analitica de las ecuaciones para los
parametros Y del dispositivo intrinseco y permite directamente la determinacion de los
elementos del circuito para una frecuencia especifica o el promedio sobre un rango de

frecuencias.

La validez del método puede ser verificada mostrando la independencia en
frecuencia de cada elemento. Se habian presentado métodos que mostraban un
excelente ajuste en frecuencias por debajo de 5 GHz, pero con importantes errores a
altas frecuencias. Sin embargo, por medio de este método cualquier intervalo de
frecuencia de interés puede ser usado para promediar los valores determinados

analiticamente de los elementos de pequefia sefial.



El método estd basado en un modelo del circuito eléctrico equivalente del
transistor intrinseco que incluye una resistencia de compuerta-drenador rg; al modelo
tradicional presentado por Dambrine [1998], para tratar de cumplir la condicién de

simetria del transistor (figura 35).

Cagd Tgd

G Il D
LYW

Cas
m*Vgs =0 ds
g g GD T g

Ri

Figura 35. Circuito equivalente de pequeiia sefial del transistor FET.

Dado que el dispositivo intrinseco presenta una topologia de tipo m resulta
conveniente utilizar los pardmetros de admitancia para extraer el valor de los elementos
del transistor intrinseco. Por tanto para realizar la extraccién el método estd basado en

los parametros Y del transistor intrinseco definidos como se muestra a continuacion:

R;CZg c? . Cys c
Vom0 (el )y (e ) ()

2¢c2 R2? 202 y2 202 p2 202 12
1+w*CgsR; 1w ChgTga 1+w*CgsR; 1H+wChgTga

2 2
W T54C Cc
- _ L 'gd~gd _ . . “gd
Y, = 1+w2C?,r? w * 1+w2c?,r?, ’ (39)
gd'gd gd'gd
iy 2 2
Y. = gme 1wt _w T9dCga i % ImCgsRi Cga (40)
21 T 1102C2R2  1+w?Cip2, J 1+w2C2R2 ' 1+w2C2,r2 ’
gsti gd'gd gsti gd'gd

2 2
© T+ oo (Cas + ) (41)

Y,, = 4 —9°9¢
22 Yas 2 .2 2 .2
1+w2CaaTgg 1+w2CiaTgq



A partir de estos pardmetros se puede proceder al cdlculo analitico de los

valores de los elementos intrinsecos del transistor:

_ [Im(¥11)+Im(¥12)]?+[Re(Y11)+Re(Y12)]?

Cys = R R e , 42)
ng=—@*[1+%}, 43)

Cas = 2T (44)

Tga = _Im(ylf;(ﬁzzj(ylz)z ’ (45)

ki = [zm(Yn)+n:(ey(1?ﬁziﬁgzi)+Re(Y12)]2 ' (46)
Jas = Re(Y2;) + Re(Y13) , 47)

Im = J (1+w?R*Cys®) * {[Re(Ya) + Re(V12)]? + [Im(Yz1) — Im(Y12)]°}

(48)
7= —Xxarctan [—H(WXRL'CQS)] (49)
1) X—(WYR;Cgs)]’
donde:
X = Re(Y;1) — Re(Y:3) , (50)

Y =Im(Yy) — Im(Yy2) . (51



Estas ecuaciones son validas para cualquier rango de frecuencia y voltajes de
drenador mayores a 0 V. En este método una condicidn necesaria es que los elementos
intrinsecos deben ser constantes e independientes de la frecuencia. Por lo tanto, se debe
acotar el rango de frecuencia en el que se calcula el valor de cada elemento para
cumplir estd condicion. Es decir, se elige la parte mds plana de la curva de

comportamiento de cada elemento intrinseco.

Muchos valores constantes son obtenidos en el rango de 1-25 GHz, lo que
demuestra que el método es util para rangos de frecuencia mayores a 5 GHz. El
comportamiento errdtico en las curvas de cada elemento por debajo de 1 GHz es debido

a errores en las mediciones de inductancias extremadamente bajas en estas frecuencias.

111.4.4 Método alternativo de Estrada

Ya hemos visto el método de Berroth [1990] que consiste en encontrar
expresiones analiticas dependientes de los parametros Y, para cada elemento intrinseco
del transistor. El método alternativo de Estrada [2009] propone otra forma para
determinar los elementos intrinsecos del circuito eléctrico equivalente del transistor,

para transistores basados en tecnologia GaN.

El concepto principal del método reside en que conociendo R; y Cg, y sabiendo
que g, y T dependen de estos pardmetros, y considerando el mismo circuito eléctrico
equivalente del transistor, se puede proponer una nueva forma de calcular los elementos
R;, Cgs y Cyq. Este es el motivo por el cual en el método se plantea encontrar una nueva
variable 7., donde ésta resulta del producto de R;C,,, a partir de los puntos extremos
(méximos o minimos) de los pardmetros Y. Solo es necesario obtener un unico valor
para determinar R; de una manera directa, sin necesidad de considerar el rango en
frecuencia en donde el valor de R; es independiente de la frecuencia como ocurre con el
método propuesto por Berroth [1990]. Los valores de Cys y Cyq se obtienen a partir de

una derivada, la cual tiene un comportamiento independiente de la frecuencia.



Los elementos Cy y gqs se obtienen de la misma forma que propone Berroth
[1990]. Una vez que los hemos calculado, se parte de las ecuaciones de los pardmetros
Y dadas antes por Berroth [1990] y dentro de los mismos rangos de frecuencia que se
eligieron, se definen dos nuevos pardmetros iy v de los cuales se podran calcular los
valores de R; y Cy,. Se define p como la suma de las partes reales de Y;; y Y2, y v como

la suma de las partes imaginarias de Y;; y V2.

w?R;?Cys?

1
t = Re(Y11) + Re(Yy2) = R TraREC,E (52)
1 WR;Cyg
v =1Im(Y;1) +Im(Y;,) = 7 m , (53)
y la nueva variable 7,, se define como:
1
Tgs = s = RiCys , (54)
entonces, los pardmetros p y v se pueden escribir de la siguiente manera:
1 w?t,6°
H= R Tratey (55)
V=t a2l (56)
Ry  1+w?tgs? '
y dividiendo % se tiene que:
u
—= WR g = w* Tys (57)

En general, podemos plantear que, cuando % = 1, es decir que u = v, se pueden

considerar py v en funcioén de w:

1
w = (l)gs = % ’ (58)
derivando v se tiene que:
1-w?R2C 4 1-w?7y?
v _ gS*M— gs*“’—fysz' (59)
dw (1+w?745%)

5 =
(1+w2R{*Cys®)



Como se puede observar cuando wtys<K1, el valor de C,s se puede obtener

directamente de la derivada y ademds de que v presenta aqui un valor extremo, en este

caso un maximo. El valor extremo se calcula como:

2 _o, (60)

dw

de aqui se puede colegir que w * Tgg = 1 en este valor extremo, y considerando que

esto ocurre cuando @ = wy;:

Tys = — (61)

s
9 wgs

y, con el valor calculado de C, se procede a calcular R; de acuerdo al siguiente despeje:

% =w*Ty (62)
13
Tgs = i ’ (63)
R =% =— (64)

Cgs a)gs*CgS

Una vez calculados los valores de C,, y R; para todo el rango de frecuencia, se
observa también que el comportamiento de ambos pardmetros presenta zonas planas,
que son mds estables que en el método de Berroth [1990]. A continuacién, utilizando la
parte real e imaginaria de Y;, y definiendo dos nuevos parametros x; e y;, donde el

primero es la parte real de Y, y el segundo es la parte imaginaria de Y.

2 2 2
Xy = — 1 4 ©Cgd'Tgd" (65)
1 r 14+w2Cygq°T g2 ’
gd gd "gd
1 wCgaTgd
M= * (66)

Tgd 1+wZng2rgd2
se define otra nueva variable 7,4, como:

1
Tga = w_gd =13aCga (67)



con la cual, los nuevos parametros x; e y; se pueden expresar también de la siguiente

forma:

1 w?ty4?
Xy = =L ©lTed® 68
1 2 2[
Tgd 1+w Tgd

1 a)ng
Y1 rga 1+w?tgq?’ (69)
. 2 X1
y, como ya se hizo para p y v, se calcula la relaciéon 5, como:
1
X1 _
==wx*Tyg. (70)

V1

. e, X .
Cuando se cumple la condicién = = 1, es decir cuando x; = y;, se puede

Y1
considerar x; e y; en funcién de w:
g Toa’
derivando y; se tiene que:
dyl 1-w?%r,42C 44> 1-w3T, 42
y — gd Lgd — gd (72)

—_ = — * — * .
dw gd 1+w2rgd2ng2 gd 1+witgg?

Cuando wtyy«K1 el valor de Cy se puede obtener directamente de la derivada.

Esta condicion se cumple en baja frecuencia donde Cy, tiene un comportamiento casi
constante. También se puede notar aqui un valor extremo para y;, en este caso un

minimo, el cual se determina como:

dy; _
@i, (73)

de donde se obtiene que wt,4=1 y, considerando que esto ocurre cuando w = W, 4,
gd gd

entonces:

Tga == (74)



se procede a calcular ry; de acuerdo al siguiente procedimiento:

X
y—i =W *Tgq , (75)
ﬂ
Tga =2+, (76)
—Tfga _ _1
Ta == 77)

Por dltimo se calculan los pardmetros g,, y T como nos indica Berroth [1990],

también acotados en los mismos rangos de frecuencia.

Aunque se implementaron ambos métodos para la extraccion de elementos
intrinsecos, sélo se muestran en el capitulo VI los resultados para el método de Berroth
[1990], debido a que, aunque con los elementos intrinsecos obtenidos con el método
alternativo logramos una mejor prediccion de los pardmetros S, este método no es
confiable cuando no se tienen mediciones del transistor mayores de 30 GHz, dado que

el método tiende a encontrar los puntos extremos en frecuencias muy altas.



Capitulo IV

Modelado de las capacitancias intrinsecas Cys y Coq

IV.1 Introduccién

Cuando se estdn desarrollando circuitos no lineales electrénicos es invaluable
contar con un modelo confiable que nos permita predecir correctamente el
comportamiento del dispositivo activo. Los modelos del dispositivo del tipo circuito
eléctrico equivalente nos permiten asociar a cada elemento fisico que compone el
circuito eléctrico equivalente con una representacion matematica que simule la funcién

de dicho elemento bajo ciertas condiciones de polarizacion.

En el disefio de circuitos de microondas basados en tecnologias FET, los
modelos no lineales son de gran utilidad para predecir el rendimiento del circuito,
especialmente en aquellas aplicaciones que se encuentran basadas en las propiedades
no lineales del dispositivo. Numerosos modelos no lineales han sido propuestos
orientados a la tecnologia de transistores FET; sin embargo, la descripcién de las no
linealidades del transistor por medio de métodos analiticos generalmente conlleva una

aproximacion entre datos medidos y simulados.

La construcciéon de los modelos no lineales requiere establecer un conjunto de
relaciones bien definidas entre los pardmetros lineales y no lineales del dispositivo.
Matemadticamente, estas relaciones pueden ser expresadas como un conjunto de

ecuaciones diferenciales parciales definidas utilizando datos medidos.

Hay varios factores que determinan la efectividad del modelo no lineal; sin
embargo, el circuito eléctrico equivalente es el factor fundamental, ya que determina
las limitaciones del modelo en términos de condiciones de operacion y tecnologias de

fabricacion.



IV.2 Ley de conservacion de la carga

En cualquier transistor FET, la densidad de carga en el canal es opuesta a una
carga de igual magnitud y polarizaciéon opuesta sobre la terminal de compuerta,
formando la carga total bajo la compuerta, la cual obedece a una funcién de los voltajes
de terminal Vs y V4=V, V... Fisicamente, la carga en el canal esta distribuida a través
de la longitud de compuerta del transistor. En la aproximacion basada en el circuito
equivalente, la carga total de la compuerta es la suma de las cargas en las terminales de
compuerta-fuente y compuerta-drenador (figura 36). El modelo de capacitancias
intrinsecas aplicado debe satisfacer el criterio de conservacion de la carga, que

establece:
Qgs = di , (78)

Qgs - di =0 ’ (79)

9Cgs(VgsVga) _ 0Cga(VgsVga) _
and anS

0. (80)

Si esta condicidén no es preservada, se incurre en una violacion a la fisica del
dispositivo, y se presentaran problemas de convergencia durante la simulacion [Calvo,
1995]. Diversos modelos se han propuesto para calcular las capacitancias intrinsecas y
las cargas bajo la compuerta del transistor FET. Sin embargo, estos modelos tienen las
mismas restricciones en términos de confiabilidad y validez global que los modelos de

corriente 1.

Qgs Qgd

JAN

Ids

Figura 36. La carga total en la compuerta es la suma de las cargas en las terminales de

compuerta-fuente Q,, y compuerta-drenador Q,,.



IV.3 Modelos de capacitancias intrinsecas

El modelo no lineal necesario para describir correctamente el comportamiento
no lineal de un dispositivo a altos niveles de potencia de entrada, es generalmente
extraido a partir de mediciones pulsadas de parametros S y mediciones pulsadas de I-V.
El elemento que presenta la mayor no linealidad es la fuente de corriente I, y en

menor medida, las capacitancias del transistor intrinseco.

En los transistores FET, las capacitancias intrinsecas no lineales C, y Cgq
participan en la aparicion de distorsiones de fase AM/PM, productos de
intermodulaciéon IMD o ACPR. Los valores de capacitancias dependen del punto de
polarizacién en que se esté trabajando, pero también del nivel de la sefal de entrada.
Siendo las capacitancias intrinsecas dependientes de los dos voltajes de control, han
sido desarrollados modelos en dos dimensiones con los que se han obtenido buenos

resultados [Forestier, 2004].

1V.3.1 Modelo de Angelov

Uno de los muchos modelos disponibles para determinar las capacitancias
intrinsecas no lineales de transistores FET es el modelo de Angelov [1999], el cual ha
sido exitosamente aplicado a transistores HEMT, MESFET y MOSFET. Las

ecuaciones formuladas en este modelo se basan en la siguiente topologia:

GATE ¢ cm DRAIN 4 | 1 )
P E-Rgcgé” = B o3& 18 %3‘:3{
R 218 8l v O
Egtwr , g |
' . i Rl 9 g E
L ;3:. _____________________ ]

Figura 37. Circuito eléctrico equivalente de transistor HEMT aplicado en el modelo de Angelov.



El modelo estd basado en la dependencia de las capacitancias intrinsecas Cys y
C,q de los voltajes de compuerta y drenador. Bajo la hipétesis de que toda ecuacion de

capacitancia no lineal tiene la forma siguiente:
Cis = Co * tanh|[Vy;] * tanh[Vy] , (81)

donde V,; es el voltaje que pasa a través de la terminal de la capacitancia y Vy; es el

voltaje de control. Las capacitancias intrinsecas en este modelo estdn expresadas como

sigue:
Cys = Cysp + Cys0(1 + tanh[;]) * (1 + tanh[y,]) , (82)
Cga = Cgap + Cgao(1 + tanh[p;]) * (1 — tanh[y,]) , (83)

donde:
Y1 = Pyo + PialVys (34)
Y2 = Pyo + Pp1Vys (85)
Y3 = P3o + P31 Vg5 (86)
Yo = Pao + PyVyyg - 87)

Se debe observar la condicidn necesaria para la conservacion de la carga:

Zf/—zj = % . (88)

En general, el cdlculo de coeficientes de este modelo necesita métodos
numéricos y es necesario recurrir a procesos de optimizacién para una aproximacion
satisfactoria entre los datos medidos y los datos simulados. Los resultados obtenidos
con este método no son incluidos puesto que el tiempo de procesamiento requerido fue
muy largo, por lo que sélo puede ser utilizado cuando se tienen muy pocos puntos de
polarizacién medidos, como en las figuras 38 y 39, que s6lo muestran cuatro valores en

Vus=15;10;15;20] V.



Cgs vs Vgs
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Figura 38. Cy respecto a V,, Para transistor GaN de W

Cgd vs Vds
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Figura 39. C,, respecto a V;, para transistor GaN de W



1V.3.2 Modelo de José Pedro

El modelo de José Pedro [2004] fue desarrollado para transistores HEMT
basados en tecnologia GaN. Estd basado en la topologia siguiente, en la cual se

incluyen elementos lineales extrinsecos y elementos intrinsecos lineales y no lineales.

Rn c 1
MA—|
[
[t |
c L, L,. R, L1 D, R, L,g L. p
o— T~ —WWv | WA —o
+ C.
V. =£¢
g5 g8 +
Rn EZ i} g‘scm:: Vu: th
Df Rr %’dslrvns ’Vn=} )
C‘H IE:21
I Intrinseco I
- R‘S _—
Extrinseco
L.
s

Figura 40. Circuito eléctrico equivalente utilizado por el modelo de José Pedro.

El modelo se basa en la consideracion de que, siendo estos dispositivos
principalmente utilizados en amplificadores de potencia de alta eficiencia y bajo ruido,
usualmente son operados en la regiéon de saturaciéon. Por tanto, asumimos que la
capacitancia intrinseca C,q es aproximadamente lineal, es decir, que es independiente
del punto de polarizacion. Ademads, la capacitancia intrinseca Cg €s Unicamente

dependiente de V,, y es expresada como sigue:

Cys(Vys) = Cyso + A% (1+ tann ke, (Vs = Ve, )|) (89)



es decir, una constante C, mas una tangente hiperbdlica son usadas para describir el
comportamiento de C,, respecto a V,,, donde los pardmetros: Ve, y Kcgs controlan la
posicion y la pendiente, respectivamente, de la transicion entre el valor inicial Cgy y el

maximo valor de capacitancia alcanzado.

Cgs vs Vgs (Jose Pedro)
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Figura 41. Comparacién de C, respecto a V,,. La linea (o) es el comportamiento de Cgs
predicho por el modelo de José Pedro.

Aunque con este modelo se obtienen buenos resultados, es posible observar que
una vez que el modelo alcanza un valor mdximo de capacitancia, el comportamiento de
la curva se mantiene constante (figura 41). El modelo no toma en cuenta el decremento
de C,, a altos valores de V,, debido a la redistribucion de la carga bajo la compuerta.
Ademds, de que considera a la capacitancia C,; independiente respecto a la
polarizacién, siendo que en la figura 39 se aprecia claramente que C,4 es variante

respecto a V.



IV.4 Modelos de cargas bajo la compuerta

En la representacion del modelo no lineal del transistor es donde podemos
calcular la cantidad de carga y corriente que pasan bajo la compuerta en determinadas
condiciones de polarizaciéon. Conocer el comportamiento de estas cargas es

fundamental para observar el cumplimiento de la ley de conservacién de la carga.

1V.4.1 Modelo de Homayouni

El modelo de Homayouni [2009] estd basado en la siguiente topologia del
modelo no lineal del transistor FET. Su representacion se basa en dos fuentes de carga
y dos fuentes de corriente que emulan la no linealidad del FET, y los elementos

pardsitos estan representados por componentes concentrados pasivos (figura 42).

gate L R, intrinsic circuit

- Source

Figura 42. Modelo no lineal cuasi-estatico adoptado por transistores FET en el que se basa
el modelo de Homayouni.

Las ecuaciones que describen a las relaciones entre los pardmetros lineales y no
lineales del modelo se refieren a las fuentes de carga de compuerta y drenador, Qs y

Qs y a la fuente de corriente 1q.



Estos pardmetros son dependientes de ambos voltajes de control y estdn

descritos como sigue:

Va

Qgs(Vgs' Vds) = fll;iso [CgS(VqS' VdSO) + ng (VQS‘ Vdso)]d‘(gs - fyd [ng (Vgs' Vds)]dVds >

(90)

S
S0

st (Vgs' Vds) = f;dss [Cds(‘(gs' Vds) + ng(Vgs' Vds)]dVds - f‘Zf:o[ng (Vqs' Vdso)]d‘(gs s (91)

dso

Ids (Vgs: Vds) = Ids (Vgsm VdsO) deS [gds (%sr Vds)]dVds + f[ZiSO [gm (%sr Vdso)]d]é]s . (92)

Vdso

La linealizacion del modelo no lineal mostrado en la figura anterior nos
proporciona el modelo lineal cuasi-estatico (figura 43), el cual presenta inexactitudes

en el rango de frecuencias milimétricas.

Intrinseco
C
gate Lg Ry ﬂﬂ _ Re La  drain
o——"THT WA l 1l
Ry
Copm=ry 2V (Y § ==(Cds
= Cpe —|_ Cpd==
Ry
L
L source

Figura 43. Modelo lineal cuasi-estatico obtenido de la linealizacion del modelo mostrado en
la figura 42.

Por esta razon, es necesario incluir en el modelo lineal los efectos no cuasi-
estaticos que afectan la prediccion de las caracteristicas del transistor. En este caso,
Homayouni [2009] agrega resistencias en serie con cada capacitancia intrinseca, que
corresponden a las constantes de tiempo en los cuales los valores son comparables al

inverso de la frecuencia de excitacién dentro del rango de microondas (figura 44).
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source
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Figura 44. Modelo lineal no cuasi-estatico.

Las fuentes de corriente se calculan tomando en cuenta la corriente medida en

DC y la derivada de las fuentes de carga obtenidas anteriormente.

d d?
68 = 158 + [ Qos + 43 Qs] (93)

d? d d?
ItOtal Ic(i)s + Elds + ; [st + E st] . (94)

En la implementacién de este modelo para transistores basados en GaN, los
resultados obtenidos para la fuente de carga Q,, fueron distintos a lo esperado. Aunque
se obtuvieron curvas de Qg en orden de magnitud correctos, la carga decrece muy poco
respecto a Vg y su comportamiento respecto a V es particular, ya que decrece para
valores de V,, muy negativos (figura 45 superior). La fuente de corriente I, resulté de
ordenes de magnitud congruentes, sin embargo se muestra practicamente constante
respecto a Vy (figura 46 inferior). Este modelo no plantea ningin concepto respecto
Q.a € Ioq; se intentd seguir un razonamiento parecido a la formulaciéon que sigue el

modelo para obtener Q,; € I,,, pero el resultado no fue aceptable.
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Figura 45. Fuente de carga de compuerta Q,, (pC) con respecto a V,, y V,;; obtenida con modelo de

Homayouni.
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Figura 46. Fuente de corriente de compuerta

de Homayouni.



1V.4.2 Modelo de Angelov

El modelo de fuentes de carga de Angelov [1999] parte de la integracion de las

capacitancias intrinsecas dependientes de ambos voltajes de control.

Qgs = f[Cgs(Vqs' Vds)qus] , (95)

log[cosh(Pio+Py11Vgs)]
P1q

log[cosh(Py+Py1Vgs)|tanh [P20+P21Vd5])

Qgs = CgspVgs + CgsO (%S + + I/gstanh[on + P21Vd5] + Pis

(96)

Qga = I[ng(%s' ng)dng] ) O7)

log[cosh(P4n+P41ng)]

Paq

log[cosh(P40+P41ng)]tanh[P30+P31Vd5]) (98)
Pyq

Qa = CospVga + Caao (Vaa + + Vgatanh[Psy + Py Vag] +

La desventaja de este modelo es la dificultad en el cédlculo de los coeficientes,
tomando mucho tiempo de procesamiento llegar a una solucién. Con este modelo no se

obtuvieron resultados aceptables.

1V.4.3 Modelo de Jarndal

Este modelo ha sido desarrollado para transistores HEMT basados en
AlGaN/GaN. En los modelos de pequefia sefial, la parte principal es el transistor
intrinseco, ya que describe las caracteristicas no lineales del dispositivo. Bajo
condiciones de operacion de pequefia sefial y excitado por una sefial con periodo de
tiempo mds grande que las constantes de tiempo de autocalentamiento, efectos de
trampa y propagacion de portadores, Jarndal [2006] propone que el transistor intrinseco

puede ser modelado por un circuito eléctrico equivalente simplificado (figura 47).
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Figura 47. Circuito eléctrico equivalente cuasi-estatico en pequeia sefial del transistor intrinseco.

La matriz de parametros Y dada por este circuito eléctrico equivalente es:

_ Ggsf + G gdf +JW(CgS + ng) _ngf _jWng

. 99
Gm ngf ]W gd Gds + ngf +JW(Cds + ng) ( )

La parte real de los pardmetros Y corresponde al incremento de los valores de
una funcion de corriente en gran sefial. La parte imaginaria corresponde al incremento
de los valores de una funcién de carga en gran sefial. A partir de este modelo es posible
calcular las caracteristicas en gran sefial del dispositivo mediante integrales de los

parametros Y dependientes de los voltajes de control.

Qg( gs» Vds) = f];;isn [Cgs(Vv Vdso) +C d(V Vdso)] av - IVdS C gs: V) dV (100)
Qd( gs» Vds) - - f ¢ gd(V Vdso) av + IVdS [Cds(Vgs: V) +C, gs: V)] dV (101)
Iy (Vgs:Vas) = Ig (Vgsor Vaso) + J, % [Gys (V. Vaso) + Ggar (V. Vaso)] 4V = J Goar (s, VI AV, (102)

1a(Vps:Vas) = LaVgsor Vaso) + J, 22 [Gm (V. Vaso) = Gyar (V. Vas)] 4V + J; [Gas (Vg V) + Ggay (s V1AV . (103)



La constante de integracion de Q, y Qg puede ser definida igual a cero, ya que la
contribucion de la corriente es calculada a partir de la derivada con respecto al tiempo
de estas cantidades. La aproximacién cuasi-estdtica en gran sefial consiste entonces en
un par de fuentes en paralelo: una de carga y otra de corriente, situadas en la compuerta
y otro par de fuentes situadas en el drenador (figura 48). Las fuentes de carga
representan las corrientes de desplazamiento y las fuentes de corriente representan las

corrientes de conduccion.

Ig{Vgs Vds Qg Vgs Vd*) Qd (Vgs de ld (Vgs,Vda)

T T T

Figura 48. Modelo cuasi-estatico en gran senal.
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Como se menciond en el capitulo II, la aproximacion cuasi-estitica no es
suficiente si se quiere formular un modelo que incluya los efectos de autocalentamiento
provocados por la dispersion de corriente, por lo que se recurre a la aproximacién no
cuasi-estatica para predecir este fenémeno (figura 49). También se toma en cuenta el
tiempo de retardo que le toma a la transconductancia de canal g,, para responder a los
cambios en el voltaje de compuerta en altas frecuencias. Estos efectos deben ser

tomados en cuenta desde el modelo de pequena sefal.

Gaar
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Figura 49. Circuito eléctrico equivalente no cuasi-estatico en pequeiia seial del transistor
intrinseco.



En este modelo, las resistencias R; y r,q representan la dependencia cuadratica
de la frecuencia de los pardmetros Y. El tiempo de retardo de la transconductancia con
respecto al voltaje de compuerta aplicado es descrito por 1. Finalmente, llegamos al
circuito eléctrico equivalente no cuasi-estdtico en gran sefial (figura 50), el cual refleja

la estructura simétrica del dispositivo, especialmente a bajos voltajes de drenador-

fuente.
D)
N
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Figura 50. Modelo no cuasi-estatico en gran senal.

Asumiendo que Gy es sOlo dependiente del voltaje de compuerta-fuente, las
fuentes de corriente de compuerta, I, € I,4, pueden ser obtenidas dividiendo la corriente

total de compuerta como sigue:
Vgs
Igs (Vgs: Vds) = Igs(Vgsov Vdso) + fyggso Ggsf W, VdsO) av, (104)

14

Vys s
[gd (V;]s: Vds) = lga (VgsO: Vdso) + ngio [ngf(v: Vdso)] av — fV do ngf (V:qs: V) av . (105)

ds

Al incorporar el efecto de las capacitancias intrinsecas para mantener la
consistencia en el modelo de gran sefial, las fuentes de carga, Oy y Q.q, pueden ser

formuladas como sigue:
Vgs Vas
Qgs(Vgsr Vds) = nggsO [Cgs(V' Vdso)] av + dedSO Cas(Vgs, V) AV, (106)

Qga(Vs: Vas) = J,% [Coa V. Vaso)] 4V = [ [Cas Vs, V) + Cgays, V1AV (107)



Algunos de los resultados que obtiene [Jarndal er al, 2007] para transistores
HEMT de AlGaN/GaN se pueden observar en las siguientes figuras. Como se puede
ver, la fuente de carga Qg es s6lo dependiente de Vi, ya que no muestra variacion con
el aumento de voltaje en el drenador y aumenta conforme se aplica un voltaje mas
positivo en la compuerta. Mientras que la fuente de carga Q,; disminuye conforme se

aplica un mayor voltaje en el drenador (figura 51).

Respecto a las fuentes de corriente, I, € 144, se hace notar que la magnitud de las
corrientes obtenidas llega al orden de mA para altos voltajes de compuerta, ademads de
que I,4 es negativa para casi todo el rango de polarizacién (figura 52). Los resultados

obtenidos en la implementacion del modelo de cargas pueden verse en el capitulo VL.
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Figura 52. Fuentes de corriente I, e I,; respecto a voltajes de control.



IV.5 Concepto de transcapacitancia

Otra posibilidad que se investigd para determinar los valores de las fuentes de
corriente de compuerta, fue el elemento de transcapacitancia C. Cuando el valor de una
capacitancia es controlada por una fuente de voltaje remota (figura 53), la descripcion

convencional de la corriente que pasa a través de una capacitancia, expresada como
av . S
I=C —;> Do toma en cuenta toda la corriente que pasa por ella, y esta capacitancia

controlada por voltaje se vuelve un elemento disipativo de energia al ignorar el

mecanismo de control (figura 54).

El dilema de la conservacion de la carga en un transistor es una consecuencia de
la dependencia de una capacitancia no lineal C a un voltaje de control. Para expresar o
tratar de justificar la pérdida de carga se puede utilizar el concepto de transcapacitancia,
un elemento disipativo dependiente de dos voltajes de control, el cual estd asociado a

una capacitancia dependiente de los mismos voltajes de control (figura 55-56).

La transcapacitancia C(V;, V) es un elemento introducido dentro de la topologia
del transistor para expresar la conservacion de la carga en el transistor de una forma

matematica [Snider, 1995].

Figura 53. Topologia de C(V,V,).
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Figura 54. Capacitancia dependiente de dos voltajes de control.

El nuevo elemento se expresa matematicamente en funcion de su relacién con la

corriente mediante la siguiente ecuacion:

1=2=c%2 (108)

dat ~  odt

+ i +
Vi <> c T C V2

Figura 55. Topologia de C(V,V,) mas elemento agregado C.

c(f)
A

V1, Va)=-Vs

Figura 56. Transcapacitancia dependiente de dos voltajes de control.

Dos interpretaciones pueden ser formuladas en relacién con

transcapacitancia: sea que la tratemos como una cantidad lineal o no lineal.

la



IV.5.1 Transcapacitancia lineal

Robert Anholt [1995] nos ofrece una interpretacion lineal dependiente de la
combinacién de varios elementos intrinsecos del transistor. La simulacion transitoria
que plantea formula la matriz de pardmetros Y intrinsecos en términos de cuatro
capacitancias independientes, C;;, Cps, Co; y Cp, donde Cypp~Coq+Cyu, y la
transcapacitancia C,; puede ser obtenida reescribiendo la expresion estandar para Y,
por la nueva expresion:

_ gmexp (—jwr)
1+jwR;Cgs

tjwlga = gm — jowlay, (109)

C21~gmT + Cgq + gmR;Cys (110)

Conceptualmente C,; es facil de entender. Cuando el voltaje de compuerta
cambia, un desplazamiento de carga fluye del electrodo de compuerta, el cual debe ser
compensado por la suma de las cargas que salen de los electrodos de fuente y drenador.
El cambio en la carga a través del electrodo de drenador dividido por el cambio en el
potencial es C»;. Esto resulta en C;; sobre la compuerta, entonces el maximo valor de
C3; debe ser Cy;. En oclusion, la regién de desercion bloquea el canal, previniendo

cualquier fuga de carga entre los electrodos de fuente y de drenador, siendo en ese caso
c . . .
Cy1 = % Esto es una consecuencia del hecho de que la transconductancia es igual a 0

en ese punto y C,q es la mitad de C;;, de modo que,
C21=ng=7- (111)

Ignorando las contribuciones de C,q y gnRiCqys a la transcapacitancia Cy;, el
tiempo de retardo de la transconductancia puede ser expresado en funciéon de la

transcapacitancia.

L (112)

Im  2Vsat
En este modelo de transcapacitancia, el cambio en t con Vy proviene del hecho
de que conforme aumenta Vi, g, disminuye, y C;; se incrementa, al igual que la

.. C
relacién =22,
C11



En transistores HEMT el valor de 1 tiene variaciones cualitativamente similares
con los voltajes de drenaje y compuerta que los transistores MESFET. A bajos voltajes
de drenaje, T es cercano a cero, y se incrementa con V; con diferentes escalas
dependiendo del voltaje de compuerta. La ecuacidon de transcapacitancia se puede

expresar como:

ImyY. Im(RiCgs+1)
Coqs = 2L C. o, -2 98 2 11
21 W gd 1_w2Ri2Cg52 ’ ( 3)

2
y, asumiendo la condicién de que wi = R;C,s , y que (wi) « 1, lo anterior puede
o 0

gs >

reescribirse como:

Cp1 = 2 = Cpy — gm(RiCys +7) (114)

w

donde Im(Y>;) es la parte imaginaria de la matriz de elementos Y intrinsecos. Se puede
ver que debido a la distribucién de la carga entre los electrodos de fuente y drenaje, la
relacion C,;/C;; se mueve entre O y 1, y deberia ser préximo a 0.5 para V4=0. Sin
embargo, estas relaciones cambian significativamente entre transistores y varian con el

voltaje de compuerta, por lo que esta ley no es universal [Anholt, 1995].

IV.5.2 Transcapacitancia no lineal

El elemento de transcapacitancia es mds cominmente tratado como no lineal.
Para justificar su utilizacién se recurre a las leyes de voltaje de Kirchoff, las cuales
automdticamente asignan nodos de voltaje para cada nodo de un circuito. Se puede usar
este mismo artificio para forzar la conservacion de la carga durante un ciclo de los
voltajes variables V; y V,. Se especifica que la carga sobre un nodo en cualquier
instante es una funcién matematica dependiente de V; y V». Si la transferencia de carga
a través del dispositivo estd controlada por Q=Q(V,, V), entonces la ecuaciéon de
operacion del transistor en pequeiia sefial,

_ 99 L 00
dQ = ZEav, + 52 av,, (115)



tiene la forma de una capacitancia comtin mds una transcapacitancia en paralelo,

siendo C y C derivadas parciales de Q. De este modo, la conservacion de la carga serd
garantizada si cada capacitancia C(V;,V,) en un circuito lleva aparejada una

transcapacitancia C(V, V,), derivable de una funcién Q=Q(V;,V>).

AUADESS (117)
Ch V) =57 (118)

Observe que esta identificacion requiere ciertas condiciones de compatibilidad

entre una capacitancia y su correspondiente transcapacitancia, formuldndose las

condiciones:
ac  ac
6_1/1 = a_Vz , (1 19)
020 920

(120)

v,V = o v,
Cualquier otra funcién de transcapacitancia C(V;,V,) compatible con C(V;,V>)
asegura la conservacion de la carga, ya que un célculo rdpido muestra que la variacion

de la carga que esta definida por:

QL) = [0 V)dS + [ Cvymdn + K (121)

satisface las condiciones de C(V;,V,) y C(V},V,) para cualquier valor de las constantes
a, b, K [Calvo,1993].

De este modo, podemos expresar la corriente derivada de una fuente de carga
controlada por voltaje en funcién de capacitancia y transcapacitancia no lineales.

_dQ _ 00 avi | 20 v
1) = dt v, dt +6V2 dat ’ (122)

dv; (A%
24 Cc=2

_dQ _
I(t)_dt_cdt dat

(123)



Habiendo calculado anteriormente las fuentes de carga Qg y Qgs podemos

obtener las corrientes de compuerta asociadas a cada fuente de carga.

dQgs 0Qgs dVgs , 0Qgs dVgs aVgs dVgs
[ ==L ="« * =C,s —2+C 124
9s dt Vg  dt + Vys  dt 9s  dt + Cygs dat '’ ( )
dQga 0Qga dVgs , 0Qga  dVgs dVgs dVgs
1 = 92 — EL * —=— = —=+4C . 12
gd dt Vs  dt + Vs at gd g T Lgag, (125)

En conclusién, se definen las fuentes de carga de compuerta del modelo no
cuasi-estatico de gran seflal como una funcién no lineal que depende del voltaje de
compuerta-fuente y del voltaje de compuerta-drenador, y sus fuentes de corriente
asociadas se obtienen a partir de la derivada parcial de las fuentes de carga [Root,

1988].

En el capitulo VI se muestran los resultados de cargas y corrientes de
compuerta, asi como de los resultados de la transcapacitancia no lineal, que se

obtuvieron para los transistores analizados.



Capitulo V

Modelado de la fuente de corriente I

V.1 Introduccion

Se ha mencionado anteriormente que la fuente de corriente de drenador-fuente
I;s es una de las mayores no linealidades del transistor basado en tecnologia GaN
(figura 57). En afos pasados, diversos modelos para representar las curvas I-V de
transistores FET han sido utilizados en el disefio y simulacion de circuitos no lineales,

principalmente para estructuras MESFET y HEMT.

Diferentes aplicaciones demandan diversos grados de fidelidad en el modelo.
En el disefio de amplificadores de potencia, el modelo I-V debe ser capaz de
representar fielmente las caracteristicas de corriente de drenaje-fuente I;; y de
transconductancia g, para poder predecir la potencia de salida (P,,;), los productos de

intermodulacién de tercer orden (IM3) y la eficiencia de potencia anadida (PAE).

Estas caracteristicas son cruciales para aplicaciones como amplificadores de
potencia, mezcladores, osciladores o multiplicadores. En este capitulo se describen los

métodos investigados para predecir el comportamiento de la fuente de corriente /.

Gds

Figura 57. Elementos que presentan grandes no linealidades en el transistor intrinseco.



V.2 Integral de la transconductancia

Las curvas I-V de un transistor FET muestran fuertes efectos de dispersion
causando una discrepancia entre las caracteristicas estdticas y dindamicas del
dispositivo. En el modelado de la fuente de corriente de drenador-fuente Iy, el pico
caracteristico en la transconductancia g, con respecto a V,,, encontrado en la mayoria

de transistores HEMT, debe ser correctamente predicho [Wei, 1998].

Para obtener las curvas de comportamiento de la transconductancia g, de un
modo mads preciso, se realizaron mediciones en régimen dindmico de cuatro transistores
HEMT basados en tecnologia GaN. Esto fue debido a que, cuando se tienen las curvas
de comportamiento de g, calculadas a partir de la medicién de parametros S del
transistor bajo diversas condiciones de polarizacidn, es posible obtener las curvas [-V

del transistor por medio de la integral de la transconductancia.
Vgs
Ids(]é)s) = Vggso Im dVgs . (126)

En la primera aproximacion para obtener las curvas I-V del transistor, se
modelaron las curvas de g, a partir del modelo de José Pedro [2004], debido a que
estas presentan un comportamiento tangencial hiperbdlico. La expresion utilizada se

denota como:

G = Gmo + Ay {1 + tanh[K,(Vgs — C,)]} 2Mx*V9s | (127)

donde G, es el valor inicial de la curva de g,,, A, se refiere a la magnitud de la curva,
K, controla la pendiente de la curva, C, define el centro de la pendiente de la curva, y
M, hace referencia al valor de la dispersion de la corriente que provoca la caida de la
curva de g,,. Al obtener la integral con respecto a Vg, para esta expresion encontramos

que:

AXZMngSH
Ias(Vys) = GoVigs — Motesd) ¢ L Coni Con + 11, | + VoM, log(2) + 2M:e0} , (128)

donde ,F[1,Cp,; Cy, + 1;],,] es la funcidn hipergeométrica de Gauss, la cual se expresa:

(e} Cm
ZF[l, Cm; Cm + 1:]m] = Zk=0 k!(C

m+1)

Ik Um) <1#0,—1,-2, (129)



y, los coeficientes C, J,, Ay, Ky, Cy y M, se calculan de la siguiente forma:

My *log (2)
C. = —xr08(2)
m 2Ky

b

Jm = —exp (2 * Kx(V:qs - Cy))

max (gm)
A, = XT

2

K, = max (gm)

= * o
1x1072 gm >

Cy = Vgsmax +ogm -

(130)

(131)

(132)

(133)

(134)

En el caso del transistor encapsulado, el divisor en la férmula para calcular A,

es 4 en lugar de 2. El término M,=-0.3 para transistores en oblea y M,=-0.8 para

transistores encapsulados. Los términos gy, y 0y, varian de acuerdo al ancho de la

compuerta del transistor (Wg). En la siguiente tabla se muestran los valores

aproximados de estos términos para cada tipo de transistor analizado.

Tabla III. Variacion de términos de ecuacion analitica de g,

We 100 pm 300 pm 2 mm Encapsulado
Agm 0.9 0.5 0.5 0.3
Ogm -0.45 -0.5 -0.1 -0.3
M, -0.3 -0.3 -0.3 -0.8

Notese que el término gy, es decreciente conforme la pendiente de la region

6hmica de g, es mds vertical. El término g, se encuentra entre el rango (-0.8< gy,

<0). A continuacién se muestran los resultados obtenidos de curvas (V) a partir de

esta aproximacion de g,,.




V.2.1 Transistor HEMT de GaN de Wg =100 um con Vr=-2.54 V

Transistor en oblea: Nitronex, fabricado en sustrato de silicio
Frecuencia: 0-20 GHz (401 puntos)

Potencia de medicion: -5dBm

Atenuacion: 0dB

Vs: [0:2:20] V

Vs [-3:0.1:0] V

Gm (mS)

Figura 58. Curvas de transconductancia g,, con respecto a V. Lineas continuas son mediciones a
partir de datos de parametros S. Lineas (o) son obtenidas a partir de la ecuaciéon de g, para
miiltiples valores en V, para transistor GaN de Wz=100 pm.



Cunvas |-V de transistor GaN de 100 micro-m

Ids (mA)

Figura 59. Lineas (o) son curvas I,(V,,) obtenidas a partir de integral de g,, para transistor GaN de

Ws=100 pm. Lineas continuas son curvas I,(V,,) medidas en multipunto.

V.2.2 Transistor HEMT de GaN de W =300 um con Vi=-2.6 V

Transistor en oblea: Nitronex, fabricado en sustrato de silicio
Frecuencia: 0-20 GHz (401 puntos)

Potencia de medicion: -5dBm

Atenuacion: 0dB

Vis: [0:2:20] V

Vs: [-3:0.1:0] V
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Figura 60. Curvas de transconductancia g,, con respecto a V,,. Lineas continuas son mediciones a
partir de datos de parametros S. Lineas (0) son obtenidas a partir de la ecuaciéon de g, para

miiltiples valores en V, para transistor GaN de Wz=300 pm.

Curvas |-V de transistor GaN de 300 micro-m
80— — - - -1 T [ TTTTTT T . I

Ids (mA)

Figura 61. Lineas (o) son curvas I,(V,,) obtenidas a partir de integral de g,, para transistor GaN de
Ws=300 pm. Lineas continuas son curvas I,(V,,) medidas en multipunto.



V.2.3 Transistor HEMT de GaN de Ws=2 mm con V1=-2.7 V

Transistor en oblea: Nitronex, fabricado en sustrato de silicio
Frecuencia: 0-15 GHz (401 puntos)
Potencia de medicion: -5 dBm
Atenuacion: -10dB
Atenuador externo: -10dB
Vs: [0:2:20] V
V! [-3:0.1:0] V
Gm vs Vgs
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Figura 62. Curvas de transconductancia g,, con respecto a V,,. Lineas continuas son mediciones a
partir de datos de parametros S. Lineas (0) son obtenidas a partir de la ecuacion de g,, para
miuiltiples valores en V, para transistor GaN de W;=2 mm.
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Curvas |-V de transistor GaN de 2 mm
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Figura 63. Lineas (0) son curvas I,

Frecuencia:

Vdsi

Vs:

Vgs (V)

Figura 64. Curvas de transconductancia g,, con respecto a V,,. Lineas continuas son mediciones a

partir de datos de pardametros S. Linea (o) obtenida a partir de la ecuacién de g, para V=5V

para transistor GaN CGH35015F.



Curvas IV de transistor GaN encapsulado

Figura 65. Linea (o) es una curva I;(V,,) obtenida a partir de integral de g,, para transistor GaN
CGH35015F. Lineas continuas son curvas I,(V,,) medidas en multipunto.

Como se puede observar en los resultados, en los transistores de menor W (100
um y 300 um), el método tiene una buena aproximacion, pero conforme se manejan
transistores de mayor Wi el modelo deja de ser adecuado; esto es evidente para el
transistor de 2 mm, en el cual se tiene una pobre aproximacion en la region intermedia
de las curvas de I, correspondientes. Sin embargo, tomando en cuenta que no se estdn
agregando al modelo los efectos de los elementos extrinsecos, ni se estd aplicando un
algoritmo de optimizacion, se considera que los valores iniciales de I;; con respecto a
Vs calculados con el modelo de transconductancia son bastante buenos. En general,

este método tuvo resultados aceptables para transistores en oblea.



En el caso del transistor encapsulado, la curva calculada no alcanza a predecir la
curva medida que pretende simular. En este caso, el método es aplicable para valores
de V,q altos, para los cuales la corriente 1;; no sufre ese suibito decremento observado en
las curvas de I respecto a V, positivo para valores de V, bajos. Aunque para los
transistores en oblea pudiera haber sido suficiente este método, la dificultad de
optimizar los resultados para el transistor encapsulado motivé a la implementacion de
otros modelos de prediccion de curvas I-V. El segundo modelo de corriente

implementado fue el modelo de Angelov [1996].

V.3 Modelo de Angelov

El modelo de Angelov [Angelov et al, 1996] es aplicable para transistores
HEMT o MESFET. Un modelo semi-empirico usado para predecir los datos
experimentales de la corriente drenaje-fuente de un transistor de microondas utiliza una
expresion analitica para predecir las caracteristicas ;s del transistor controlando los

voltajes externos (Vys, V).

V.3.1 Procedimiento del modelo de Angelov

La expresion analitica usada por Angelov [1996] para modelar las curvas
caracteristicas de Iy(Vga,Ves) del transistor HEMT consiste en el producto de dos

funciones fi(Vys) y fo(Vas)-

Ids(Vgs,Vds) = fl(%s)fz(vds) s (135)
f1(Vgs) = Ipk[1 + tanh ()] , (136)
fo(Vas) = (1 + AWys)[tanh (aVgs)] - (137)

Finalmente, la ecuacion para I (Vys Vys) estd dada por:

Ias(VgsVas) = Ipk[1 + tanh(y)] * (1 + AVy ) [tanh (aVys)] - (138)



Donde L, y Vpg son la corriente de drenaje-fuente y el voltaje de compuerta-
fuente, respectivamente, a los cuales ocurre la mdxima transconductancia g,,; A y a son,
respectivamente, el pardmetro de modulacién de la longitud del canal y el coeficiente
de voltaje de saturacion. En la figura 66 se muestran las curvas de transconductancia
respecto a Vs de un transistor GaN de 300 um de Ws. Como se puede ver, el valor
maximo de transconductancia G, . estd localizado para cada curva de Vg, y su
respectivo V,, corresponde al valor de Vpg. Y, dado que g, es obtenida a partir de la
derivada de la corriente Iy, realizando la operacién contraria para Gm,,,, POdemos

obtener el valor de corriente como:

ka = memadeds' (139)

Gm (mS)

Figura 66. Curvas de transconductancia g,, respecto a V,, correspondientes a V;=[0:5:20]
V. Los parametros de Ipzy Vpx pueden ser determinados a partir del maximo valor de
transconductancia para cada curva de V.

Los pardmetros 4 y o pueden ser obtenidos a partir de la curva de la corriente I
respecto a Vg, cuando Vge=-1 V; es decir, que el transistor estd trabajando en saturacion.
Bajo esta condicién, se asume que en la region de saturacion la funcién f, (V) puede
ser aproximada a [(1 + AVy,) tanh(aVu)] = 1, por lo que calculando A como la

derivada de I, cuando V,=-1V, es posible despejar a de la relacién anterior.



! tanh1 (;) . (141)

Mientras que los pardmetros Ipg,Vpg, Ay a del modelo de Angelov [1996]
pueden ser determinados directamente usando los datos experimentales, los
coeficientes de la funcién 1P son determinados a partir de las mediciones I-V del

transistor en régimen pulsado usando una aproximacién polinomial.

La funcién 3 es, entonces, definida como una serie de potencias centrada en

Vpg y variante respecto a Vy,. Su formula esta dada por:

Y(Vs) = 2y Py (Vgs — Vo)™ (142)

En la ecuacién (136), fl(VgS) es una funcién hiperbdlica donde sus argumentos
1 son una serie de potencias. Con este tipo de funcién, el modelo es diferenciable n
veces. Por su parte, la funcién f,(V,,) de la ecuacién (137), es usada para predecir la

dependencia de la corriente I respecto al voltaje de drenaje-fuente V.

Para calcular una ¥ (V) aproximada, remontamos la suposicion de que en la

region de saturacion la funcién f, (V) = 1, entonces:
Ids(Vgs,Vds) = ka[l + tanh(¥)] . (143)

A partir de esta suposicion podemos obtener una expresion analitica para

calcular Y (V) de la funcion f; (Vys), expresada como:

p(V,s) = tanh™? (—’“(Vgsy“) = 1) . (144)

ka



Psi calculada

Figura 67. Curvas de 1 con respecto a V 4, calculadas con la ecuacién (143)
correspondientes a diversos valores de V ;4.

El problema principal para la prediccion de ¢ (figura 67) es como las constantes
P, seran extraidas a partir de los datos experimentales. Una vez que se tienen las curvas
experimentales de 1), aproximamos un polinomio de orden n para encontrar los

coeficientes a, y a partir de estos despejamos las constantes P, [Loo Yau, 2006].

Para obtener buenos resultados en la aproximacién polinémica es suficiente usar
una ecuacién de tercer orden, y entonces, solo tres pardmetros del modelo deben ser
calculados. Si se necesita una aproximacién mds exacta, se recomienda usar una

ecuacion de quinto orden.

Para la implementaciéon del modelo de Angelov [1996] se desarrolld un
algoritmo utilizando MatLab. Inicialmente, se utiliz6 una aproximacién de tercer orden,

pero al aumentar el orden se obtuvieron mejores resultados. Por esto, desarrollando

1/)(Vgs) con orden n=3, se tiene que:

W(Vys) = Pr(Vgs — Vi) + Po(Vgs = Vi) + P3(Vgs — Vi) + PaVgs — Vi) * + Ps(Vgs — Vi), (1495)



desarrollando el polinomio y agrupando por el grado de V,,, es posible expresar w(l{qs)

gs:

como sigue:
Y(Vys) = ao + arVs + sVt + asVys + aaVgh + asV3 (146)

donde:
ag = —PiVpi + PaVE — PsVii + PV — PsViyy (147)
ay = Py — 2P,V + 3P3V5, — 4PV + 5PsVyy (148)
ay = Py — 3P3Vpy + 6P,V — 10PsV,y, (149)
az = P3—4P,Vyy + 10PsV5, (150)
ay = P,—5PsVpy , (151)
as = Ps . (152)

Los coeficientes ag, a4, a,, as, a, y a, son identificados a partir del polinomio.
Finalmente, usando estos valores de a, las constantes P;, P, Ps, P, y Ps son calculadas
con las ecuaciones (153-157) y entonces, se puede determinar el valor de las curvas de

1,como se puede ver en la figura 68.

Py, = a,+2P,Vyy — 3P3V2 + 4PV —5asV,, ", (153)
P, = a;4+3P3Vpy — 6P V5 + 10a5V,y, (154)
P; = az+4PyV,, — 10asV . (155)
Py = ay+5asVyy , (156)

Ps = as, (157)



Comparacién de Psi
05—
—O— Psi medida

—— Psi calculada

Psi

Figura 68. Comparacion de 1 obtenida a partir de I;; y 1y calculada con las constantes P,.

El éxito del modelo de Angelov [1996] radica en la expresidon analitica,
relativamente sencilla, usada para modelar las caracteristicas I-V de un transistor, la
cual debe ser n veces derivable respecto a V,. Experimentos llevados a cabo
demuestran la utilidad del modelo de Angelov [1996] para modelar mezcladores y

amplificadores clase F [Liu et al, 2010].

Durante el trabajo de tesis fueron medidos varios transistores HEMT basados en
tecnologia GaN. Se realizaron mediciones del transistor encapsulado CGH35015F y de
varios transistores en oblea de 100 um, 300 um y 2 mm de W; utilizando el sistema de

medicion DiVA D210E de Accent.

Se implement6 el modelo de Angelov [1996] en el programa MatLab,
obteniendo los valores iniciales de los pardmetros del modelo. Sin embargo, dado que
MatLab es una plataforma de procesamiento de datos y no de simulacién, para mejorar
la aproximacién de las curvas I-V, se implement6 también un mecanismo de
optimizaciéon en el simulador ADS utilizando el componente SDD (symbolically-

defined device), cuyas caracteristicas y funcionamiento se explican en Anexo 1.



V.3.2 Resultados obtenidos con modelo de Angelov para transistor GaN en oblea

¢ Ancho de compuerta 300 um

e Polarizacién V4= [0:0.2:20] V, V= [-3:0.2:0] V
e Vr Vg=-2.6 V

® Ancho de duracién del pulso I us

® Punto de reposo de DiVAD210E V=18 V, Vo,=-2.6 V

Gréfica de Vds vs Ids

lds (mA)

0 2 4 6 8 10 12 14 16 18 20
Vds (V)

Figura 69. Curvas I-V de transistor HEMT de GaN de 300 um medido en régimen pulsado
en el punto de polarizacion (V4=18 V, V,=-2.6 V)
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Figura 70. Comparacién de curvas I,(V,,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN de W;=300 pm.
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Figura 71. Comparacion de curvas I,;(V,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN de Wz=300 um.

En general, el modelo predice correctamente las curvas I-V, sobre todo en la
region saturada; sin embargo, se presentan ciertos errores de cdlculo que provocan
algunos puntos fuera de rango. En la regién 6hmica, el modelo de Angelov [1996]
empieza a tener problemas para predecir confiablemente las curvas I-V para valores de
Vg altos. El promedio del porcentaje de error fue de 4.62%, para el caso de este
transistor. Para mejorar la prediccion, se implement6 la fuente de corriente en ADS,
mediante la utilizacién del componente SDD actuando como la fuente de corriente y
agregando el efecto de los elementos pardsitos al desempefio de la corriente (figura 72).
Se trasladaron los valores iniciales de los pardmetros de Angelov [1996] calculados con
el algoritmo en MatLab y, mediante una optimizacion tipo Gradiente, se obtuvieron los

mejores resultados para estos coeficientes y se mejoré la prediccion del modelo.
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Figura 72. Esquematico de la implementacién de SDD para la optimizacion de la respuesta del
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Figura 73. Comparacién de curvas 1,(V,,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas

-.) para transistor GaN de W;=300 pm.
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Figura 74. Comparacion de curvas I;(V,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN de W3=300 pum.

Las lineas continuas se refieren a la corriente medida mediante régimen pulsado
y la linea punteada a las curvas I-V obtenidas mediante la optimizacién del modelo de
Angelov [1996]. La respuesta del modelo mejora para la regién de saturacidn, sin
embargo para la regién 6hmica se vuelve menos exacta que en nuestra implementacion
del modelo de Angelov. Por otro lado, los puntos fuera de rango, calculados con
MatLab, desaparecen en la simulacion en ADS. Respecto a la optimizaciéon de los
parametros (tabla IV), hay poca variacién entre los calculados y los optimizados, con
excepcion de a, lo que resulta 16gico dado que este pardmetro influye notablemente en
el comportamiento de las curvas I-V en la regiéon 6hmica que, como ya vimos, cambia
notablemente con la optimizacion.

Tabla IV. Coeficientes del modelo de Angelov para transistor HEMT de GaN de W;=300 uym a
V=18V, Vp=-2.6 V

Parametros de Angelov Algoritmo en MatLab Optimizacion en ADS
Lk 0.098 0.093
Vrek -1.4 -1.4
o 3.6856 1.0848
A 0.0013 0.0007
P, 0.6712 0.7741
P, -0.0712 -0.0634
P; 0.2607 0.2927
P, 0.0476 0.0476
Ps -0.0091 -0.0095




® Ancho de compuerta 2 mm

e Polarizacién V4= [0:0.2:20] V, Vg=[-3:0.2:0] V
e V¢ V=27V
® Ancho de duracién del pulso 1 us

® Punto de reposo de DiVA D210E  Vy=14V, V,=-22V
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Figura 75. Curvas I-V de transistor HEMT de GaN de 2 mm medido en régimen pulsado
en el punto de polarizacion (V=14 V, V,=-2.2 V).
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Figura 76. Comparacién de curvas I,(V,,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN de W;=2 mm.
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Figura 77. Comparacién de curvas I,(V,,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN de Wz=2 mm.

Como se puede ver en las figuras anteriores, este transistor es mds dificil de
controlar. Se observé que entre mds grande es W y, mds alto sea el valor de Vi, el
modelo de Angelov tiene dificultad para predecir con exactitud las curvas [-V del
transistor, ya que éstas contindan incrementidndose en la region saturada. Para voltajes
menores del voltaje de oclusion V;=-2.56 V, el modelo predice con méas exactitud. El
promedio del porcentaje de error fue de 12.55% en V,; mayores a -1 V. Serd necesario
revisar las condiciones necesarias para que el modelo de Angelov [1996] sea vélido
para la region saturada del transistor de 2 mm. La comparacion de los pardmetros

calculados y optimizados se muestra en la tabla V.



Tabla V. Coeficientes del modelo de Angelov para transistor HEMT de GaN de W;=2 mm a V=14

V, Vg=-2.2V
Parametros de Angelov Algoritmo en MatLab Optimizacion en ADS

Lok 0.6958 0.5552

Vek -1.0 -1.0
o 2.8457 0.9676
A 0.0068 0.0055
P, 0.6114 0.7845
P, 0.2267 0.3362
P; 0.2353 0.0892
P, -0.2498 0.0245
Ps -0.0905 -0.0799

Para este transistor se nota una mayor variacion en los valores de los pardmetros
optimizados. La respuesta mejora ostensiblemente al incluir los elementos parasitos al
funcionamiento del modelo. Aunque se sigue observando que la prediccion en la region

6hmica es muy pobre, la respuesta mejora en la region saturada.
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Figura 78. Comparacién de curvas I,(V,,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN de W;=2 mm.
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Figura 79. Comparacion de curvas I;(V,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN de Ws=2 mm.

® Ancho de compuerta 100 pm

e Polarizacién V4= [0:0.2:20] V, Vg=1[-3:0.2:0] V
e Vr Ve=-2.54 V

® Ancho de duracién del pulso 1 us

® Punto de reposo de DiVA D210E  Vy=14V, V,=-22V
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Figura 80. Curvas I-V de transistor HEMT de GaN de W;=100 um medido en régimen
pulsado en el punto de polarizacion (V4=14 V, Vy=-2.2 V).
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Figura 81. Comparacién de curvas I,(V,,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN de Ws= 100 pm.
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Figura 82. Comparacion de curvas I,(V,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN de W= 100 pm.



En este transistor la prediccion de las caracteristicas -V es muy buena, tanto
para la regiéon 6hmica como la regién saturada. Esto es debido a que, entre mds
pequeiio es el ancho de compuerta del transistor es més facil de controlar y hay menos
dispersion de corriente entre los diferentes nodos de su circuiteria, esto debido a que
sus elementos pardsitos son también menores. El promedio del porcentaje de error fue
de 2.72%. Obsérvese que la variacion del parametro o en la tabla VI se mantiene hasta
ahora en alrededor de una tercera parte entre el valor calculado y el valor optimizado de

los transistores en oblea.

Tabla VI. Coeficientes del modelo de Angelov para transistor HEMT de GaN de W;=100 uym a
Vi=14V, Vp=-22V

Parametros de Angelov Algoritmo en MatLab Optimizacion en ADS
Lok 0.0395 0.037
Ve -1.2 -1.2
o 4.2907 1.6658
A 0.0003 0.0002
P, 0.7093 0.6608
P, -0.185 -0.029
P; 0.4654 0.3192
P, 0.1885 0.428
Ps -0.0465 -0.061

Un punto a observar es que, en las curvas I-V obtenidas con la optimizacion, la
prediccion de la region 6hmica es inferior que la de nuestro algoritmo en el caso de los
tres transistores. Por lo que podemos concluir que, aunque nuestra implementacion de
Angelov [1996] necesita mds precision en la region saturada del transistor de Wg=2
mm, tiene una prediccion aceptable para ambas regiones de las curvas I-V para
transistores en oblea, especialmente en transistores con menor ancho de compuerta, ain

cuando no se contempla en la implementacion los efectos de los elementos pardasitos.
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Figura 83. Comparacién de curvas 1,(V,,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN de W3=100 pm.
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Figura 84. Comparacion de curvas I;(V,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN de W3=100 pum.



V.3.3 Resultados obtenidos con modelo de Angelov para transistor GaN encapsulado

¢ Polarizacién Vi4s=10:0.09:24] V, Vg=[-4:0.4:1.6] V
® Ancho de duracién del pulso 1 us
e Vr Vg=-2.6 V

® Punto de reposo de DiVA D210E V=0V, Vg=-1.6 V

Grafica de Vds vs lds
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Figura 85. Curvas I-V de transistor HEMT de GaN CGH35015F encapsulado medido en
régimen pulsado con punto de polarizacién en (Vg=0 V, V,=-1.6 V)
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Figura 86. Comparacién de curvas I,(V,,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN CGH35015F.
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Figura 87. Comparacion de curvas I,(V,) medidas y calculadas con modelo de Angelov en
MatLab para transistor GaN CGH35015F.

El modelo de Angelov [1996] resulta poco eficiente para calcular las curvas I-V

en el caso del transistor encapsulado. Sin embargo, al aplicar la optimizacién de

parametros la respuesta mejord en la region de saturacidn, si bien en la regién éhmica

adn se observa una total discordancia. Aun asi, en el caso de este transistor se obtienen

mejores resultados con el modelo de Angelov [1996] que utilizando el modelo de

transconductancia. Como se puede observar, el parametro o en la tabla VII no varié

mucho con la optimizacién, por lo que el modelo sélo resulta confiable para el

transistor encapsulado cuando éste opere a altos valores de V.

Tabla VII. Coeficientes del modelo de Angelov para transistor HEMT de GaN CGH35015F

encapsulado a V=0 V, V,=-1.6 V

Parametros de Angelov Algoritmo en MatLab Optimizacion en ADS
Lok 0.6958 0.5831
Ve -0.4 -0.6
o 3.5406 4.2479
A 0.0016 0.0031
P, 0.5645 0.5833
P, -0.313 -0.1614
P; 0.0126 0.0116
P, 0.0388 0.0949
Ps 0.0036 0.0093
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Figura 88. Comparacién de curvas 1,(V,,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN CGH35015F.
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Figura 89. Comparacion de curvas I,;(V,) medidas (lineas continuas) y optimizadas en ADS (lineas
-.) para transistor GaN de CGH35015F.



Capitulo VI

Resultados del modelo no lineal de capacitancias intrinsecas Cys y Coq

V1.1 Introduccién

En este capitulo se describe el modelo de capacitancias intrinsecas Cys Yy Cyq
propuesto para transistores GaN. Se explica el procedimiento para el cdlculo de los
parametros del modelo y los coeficientes utilizados para transistores de diferentes

anchos de compuerta. Se muestra el criterio que se utiliz6 para el tratamiento de Cg;.

En este trabajo de tesis se analizaron varios transistores de AlGaN/GaN
fabricados en un substrato de Si, suministrados por Nitronex Corporation. Se utilizaron
tres transistores en oblea y un transistor encapsulado de nimero CGH35015F. Se
muestran los resultados observados para la extraccién de pardmetros extrinsecos e
intrinsecos, la predicciéon de capacitancias intrinsecas, el resultado para el calculo de
fuentes de cargas y corrientes de compuerta, y la implementacién del modelo no lineal

del transistor en el simulador ADS.

Se realizaron mediciones de pardmetros S en distintas condiciones de
polarizacién para la obtencién del modelo no lineal del transistor y mediciones en
régimen pulsado para la implementacién del modelo de corriente. Las mediciones en
RF se realizaron en el rango de 0.045-20 GHz utilizando el analizador de redes
HP8510, controlado por el software Limcal [Zufiiga-Judrez, 2008]. Se necesitaron los
estandares de calibracién de industrias GGB modelo CS-5, las puntas de prueba modelo
50A-GSG-150P, y la maquina de puntas SUMMIT 9000 utilizada para estructuras
coplanares. El equipo utilizado y las configuraciones implementadas para llevar a cabo

las mediciones para cada caso se describen en Anexos 2y 3.



V1.2 Modelo de capacitancias intrinsecas Co. V Coq

El modelo desarrollado es capaz de predecir las capacitancias intrinsecas Cgyg y
C,q en el plano de los voltajes de control Vg y Vi, por lo que se trata de un modelo
bidimensional. El cdlculo de los coeficientes del modelo se basan en las caracteristicas
C-V que presenta el transistor mientras estd operando a diferentes condiciones de
polarizacién, por lo que no se requiere mucho tiempo de procesamiento para aplicar el

modelo.

Se mencionaron en el capitulo IV, dos modelos de capacitancias no lineales, los
modelos de Angelov [1999] y José Pedro [2004]. Basicamente, estos modelos utilizan
la funcién matematica tangente hiperbdlica (fanh) para representar la forma de
campana de la capacitancia respecto a V. Habiendo observado dicha forma de
campana en las curvas de Cg(V,,) que obtuvimos de la extracciéon de pardmetros
intrinsecos, el modelo propuesto utiliza la forma bésica que comparten los modelos

anteriores, denotada como:

Cyso +V [1 + tanh (a(l/;,s + Vm))] , (158)

siendo C,e un valor inicial y V,, un desplazamiento en el eje horizontal de la curva.
Esta expresion, sin embargo, es capaz de predecir el crecimiento y forma de la curva de
C,s, pero no predice su decremento para valores altos de V. Es por eso que se agrega
un término a la forma bdsica de la capacitancia para predecir mejor Cy en dicha region.

La expresion para la capacitancia Cy, se denota:

Cys(Vgs) = Acgs {1+ Tanh|Kcgs(Vgs — Vigs)|} NMeos™V 99, (159)

donde Ac,, se refiere a la magnitud de la curva, K¢, controla la pendiente de la curva,
Vcys define el centro de la pendiente de la curva, y Mc, hace referencia al
decrecimiento de la curva por la redistribucion de carga. El término N es un valor

constante, generalmente 2.



Los coeficientes del modelo de Cg(V,,) se calculan con las siguientes

ecuaciones:
max (Cgs)
ACgs = Tg *Ugs 5 (160)

max (Cgs(n))

KCgs =W*Jgs: (161)

VCgs = I/;]smax —Uys (162)
Vgsmax

Mcgs = 20ag, ’ (163)

donde Vygmax es el valor de Vi al cual ocurre el maximo de Cg,. n es el nimero de
puntos medidos en V. Como se puede ver, la mayoria de los coeficientes se calculan
de forma directa y no requieren de la resolucién de complicadas ecuaciones, por lo que
tiene esta ventaja sobre el modelo de Angelov [1999] para capacitancias. Ademas, el
modelo propuesto predice mejor el decrecimiento de C,, para altos valores de Vg, por
lo que en esta regién supera al modelo de José Pedro [2004]. En la tabla VIII se
presentan los valores aproximados de los coeficientes ags y 0y estos coeficientes

tienen una variacion de 0.1 y £0.02, respectivamente.

Tabla VIIL Variacién de términos de ecuacién analitica de C,,

We 100 pm 300 um 2 mm Encapsulado
Ags 0.9 1.1 0.7 0.6
Ogs 172 1/4 1/15 1/14

Es un proceso complejo encontrar expresiones que describan adecuadamente el
comportamiento de las capacitancias intrinsecas como funciones de un voltaje remoto.
En particular, cuando se intentan describir las caracteristicas de Cgyq respecto a Vy, con

un voltaje de compuerta variante [Wei, 1998].




El modelo de José Pedro [2004] considera C,; constante respecto a Vy,, sin
embargo esta capacitancia presenta un decrecimiento constante respecto a Vi, por lo

que formulamos la siguiente expresion:

ng (Vds) — ngO [NA*VdS + NB*VdS + NC*VdS] , (164)
donde:
Cya0 = min (Cyq) , (165)
(Cga)
ngf _ max3 gd ) (166)
-C

A=—0way,, (167)

_ _—Cgar
B=—22ay,, (168)

_ _—Cgar
C = Wgo—n * 3agd . (169)

El término ag4q = 3 en los transistores de Wg=100 um y W=300 pum, y
ags ~ 0.3 para los transistores de Wg=2 mm y el transistor encapsulado. Se considera
que Cyq €s constante respecto a V.

La capacitancia intrinseca Cy, presentd para todos los transistores analizados un
comportamiento cadtico para altos valores de Vg, por lo que se decidié utilizar la
aproximacion de s6lo una curva de Cy, para un valor intermedio de V,, En los valores
intermedios de V, esta capacitancia presentd un comportamiento aproximado a una
curva tangencial hiperbdlica, por lo que se utilizé la forma bésica de la prediccion de

capacitancia intrinseca con respecto a V;.

Cas(Vas) = Caso + Ags{tanh(Kys(Vys — X) )eMasVas}, (170)



donde Cg4 es el valor inicial de Cy y los demds coeficientes tienen definiciones
homologas a los coeficientes de la expresion de Cg,. En la tabla IX se muestran los

coeficientes utilizados para cada transistor.

Tabla IX. Variacion de términos de ecuacion analitica de C

We 100 pm 300 um 2 mm Encapsulado
X 3 3.2 3.5 4

My, -0.03 -0.12 -0.02 -0.09

Ky 2 2 1.6 1.9

Teniendo estas expresiones es posible calcular las fuentes de carga y corriente
necesarias para la implementacién del modelo no cuasi-estatico de gran sefial. Una
ventaja de este modelo es que nos permite determinar las curvas C-V del transistor para
cualquier condiciéon de polarizacién, obteniendo una mejor simulacién del transistor

intrinseco.

V1.3 Resultados de extraccién de pardmetros extrinsecos e intrinsecos

VI1.3.1 Extraccion de parametros extrinsecos

En esta seccién se muestra el resultado de la extraccion de pardmetros
extrinsecos utilizando el método de Zarate [2007], explicado en II1.3.2. De la figura 90
a la figura 97, se muestra la independencia de los elementos pardsitos a la polarizacién

a la que estd operando el transistor.

Se presentan las resistencias e inductancias pardsitas con respecto a distintos
valores de I, y las capacitancias pardsitas se observan respecto a V,,, cuando el
transistor estd ocluido. El valor reportado de cada pardmetro se refiere al promedio de

todos los puntos extraidos para dicho parametro.




Elementos extrinsecos del transistor

100 pm

Elementos extrinsecos del transistor

VIL.3.1.1 Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg
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Figura 90. Resistencias e inductancias extrinsecas respecto a I, del transistor GaN de W¢

R,=0.4739 Q, R=7.0842 Q, R,=13.6228 Q, L,=47.5870 pH, L,=6. 5233 pH, L,=65.5898 pH.
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Figura 91. Capacitancias extrinsecas respecto a V,, del transistor GaN de W¢

C,,=5.34 F, C,=27.831 fF.



300 um

VI1.3.1.2 Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg

Elementos extrinsecos del transistor de 300 micro-m

Elementos extrinsecos del transistor de 300 micro-m
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Figura 92. Resistencias e inductancias extrinsecas respecto a I, del transistor GaN de W¢
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Figura 93. Capacitancias extrinsecas respecto a V,, del transistor GaN de W¢
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=2 mm

VI1.3.1.3 Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg
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Figura 94. Resistencias e inductancias extrinsecas respecto a I, del transistor GaN de W¢
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Figura 95. Capacitancias extrinsecas respecto a V, del transistor GaN de W



VI1.3.1.4 Transistor GaN encapsulado CGH35015F
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Figura 97. Capacitancias extrinsecas respecto a V,, del transistor GaN encapsulado. C,,=2.484 pF,

C,i=1.305 pF.



VI1.3.2 Extraccién de parametros intrinsecos

En esta seccion se muestran los pardmetros intrinsecos calculados con el método
de Berroth [1990], explicado en I11.4.3, para cada transistor analizado. En las figuras 98
a 123, se presentan los pardmetros intrinsecos en funcién de los voltajes de control Vi
y Vg Para validar la correcta extraccion de elementos intrinsecos se muestra la

comparacion de pardmetros S medidos y calculados para tres estados de polarizacion.

Los parametros S medidos se denotan S;i, Si2, S21 ¥ Sz, y los pardmetros
calculados se denotan Sy, Siac, S21c Y Sa2c. En general, se obtuvieron buenos resultados
en la extraccién, aunque en el transistor encapsulado resulté imposible llegar a una

buena aproximacion para S,,, debido a dificultades en la medicion del transistor.

VIL.3.2.1 Transistor AIGaN/GaN en oblea de Wg=100 um

Cgs(Vds,Vgs) Cgd(Vds,Vgs)

Cyd (fF)

Vgs (V) : Vds (V) Vs (V) A Vds (V)

Figura 98. Capacitancias intrinsecas C,, y C,,; de transistor GaN de W=100 pm.
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Figura 99. Transconductancia g,, y Conductancia de salida g, de transistor GaN de W
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100. Capacitancia intrinseca C,; y Constante t de transistor GaN de W
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Figura 101. Resistencias intrinsecas R;y R,, de transistor GaN de W



Frecueyicta GHz Frecuencia GHz

Figura 102. Comparacién de parametros S en polarizacion (V,=-2.4 V, V,=5 V) de
transistor GaN de W=100 pm.

Frecuejicta GHz
Frecuencia GHz

Figura 103. Comparacién de parametros S en polarizacion (V=0 V, V;=20 V) de
transistor GaN de W=100 um.

Frecueicta GHz

Frecuencia GHz

Figura 104. Comparacién de parametros S en polarizacion (V,=-0.8 V, V;=10 V) de
transistor GaN de W=100 um.
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VI1.3.2.2 Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg
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Figura 106. Transconductancia g,, y Conductancia g, de transis
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Figura 107. Resistencias intrinsecas R;y R,, de transistor GaN de W3=300 pm.
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Figura 108. Capacitancia intrinseca C,; y Constante t de transistor GaN de W=300 pm.



Frecueicta GHz
Frecuencia GHz

Figura 109. Comparacién de parametros S en polarizacion (Vy=-2.4 V, V=5 V) de
transistor GaN de W=300 um.

Frecueyicta GHz Frecuencia GHz

Figura 110. Comparacién de parametros S en polarizacion (V=0 V, V;=20 V) de transistor GaN

de W=300 pm.

Frecueyicta GHz

Frecuencia GHz

Figura 111. Comparacién de parametros S en polarizacion (V,=-0.8 V, V;=10 V) de
transistor GaN de W=300 um.
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VI1.3.2.3 Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg
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Figura 112. Capacitancias intrinsecas C,, y C,, de transistor GaN de W
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Figura 113. Transconductancia g,, y Conductancia de salida g, de transistor GaN de W
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Frecueyicta GHz

Frecuencia GHz

Figura 116. Comparacién de parametros S en polarizacion (Vy=-2.4 V, V=5 V) de
transistor GaN de Wg=2 mm.

Frecueyicin GHz
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Figura 117. Comparacién de parametros S en polarizacion (V=0 V, V;=20 V) de
transistor GaN de W=2 mm.

VI1.3.2.4 Transistor GaN encapsulado CGH35015F
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Figura 118. Capacitancias intrinsecas C,, y C,4 de transistor GaN encapsulado.
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Figura 119. Transconductancia g,, y Conductancia g, de transistor GaN encapsulado.
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Figura 120. Resistencias intrinsecas R;y R, de transistor GaN encapsulado.
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Figura 122. Comparacién de parametros S en polarizacion (Vy=-2.4 V, V=5 V) para
transistor encapsulado.

Frecuencia GHz
Frecueyicta GHz

Figura 123. Comparacién de parametros S en polarizacion (V=0 V, V;=20 V) para
transistor encapsulado.

V1.4 Resultados de prediccion de capacitancias intrinsecas Co. V Coq

En esta secciébn se muestra la comparacidon entre capacitancias intrinsecas
medidas y simuladas con el modelo propuesto de capacitancias Cgs y Cgq. S€ muestra
cada capacitancia respecto a un voltaje de control. Sin embargo, gracias al calculo
automatico de los coeficientes del modelo, es posible también observar la comparacion
respecto a ambos voltajes de control como se muestra en las graficas 3D. Para la
capacitancia Cy, se presenta la aproximacion correspondiente al valor de V,, utilizado
para el andlisis de cada transistor. Se presentan los resultados del modelo para cada

transistor analizado.



VI1.4.1 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Wg=100 um

Cgs (fF)

Figura 124. Comparacion de capacitancia intrinseca C,y(V,,). (-) Método de Berroth, (o)

Modelo propuesto.

Cgs(Vds,Vgs) Cgs(Vds,Vgs)

Cgs (fF)
Cgs (fF)

3
Vgs (V. K
= Vs (¥ Ves (V) e vas (V)

(a) (b)
Figura 125. Comparacion de capacitancia intrinseca Cys(V,,, V). (a) C,, calculada con método de

Berroth, (b) Modelo propuesto.
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Cgd vs Vds
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Figura 126. Comparacién de capacitancia intrinseca C,(Vy). (-) Método de Berroth,

Modelo propuesto.
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Figura 127. Comparaci6n de capacitancia intrinseca Cyy(Vy, V). (a) Cgq calculada con método de

Berroth, (b) Modelo propuesto.



Cds vs Vds

Cds (fF)

Figura 128. Aproximacion de capacitancia intrinseca Cy(Vy). (-) Método de Berroth, (0)
Modelo propuesto para V,=-2'V.

V1.4.2 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Ws=300 um

900~ — e

Cgs (fF)

Figura 129. Comparacion de capacitancia intrinseca C,y(V,,). (-) Método de Berroth, (0)
Modelo propuesto.
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Figura 130. Comparacion de capacitancia intrinseca Cgq(

Berroth, (b) Modelo propuesto.
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V1.4.3 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Wg=2 mm

Cgs (pF)

Figura 134. Comparacion de capacitancia intrinseca C,y(V,,). (-) Método de Berroth, (o)
Modelo propuesto.

Cgs(Vds,Vgs) Cgs(Vds,Vgs)
=T <

Cgs (pF)

Vgs (V) s Vds (V) Vgs (V) s o Vds (V)

(a) (b)
Figura 135. Comparacion de capacitancia intrinseca Cyy(V,,, V). (a) C, calculada con método de
Berroth, (b) Modelo propuesto.
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Figura 136. Comparacién de capacitancia intrinseca C,(Vy). (-) Método de Berroth,

Modelo propuesto.
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Figura 137. Comparacién de capacitancia intrinseca Coq(V,,, V). (a) Cyq calculada con método de

Berroth, (b) Modelo propuesto.
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Figura 139. Comparacion de capacitancia intrinseca Cgq(
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Figura 140. Comparacion de capacitancia intrinseca Cyy(V,,, V). (a) C, calculada con método de
Berroth, (b) Modelo propuesto.

Cgd vs Vds (Jose Pedro)
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Figura 141. Comparacién de capacitancia intrinseca C,(Vy). (-) Método de Berroth, (0)
Modelo propuesto para V,=-0.6 V.



Cds vs Vds

Figura 142. Aproximacion de capacitancia intrinseca C(Vy). (-) Método de Berroth, (o)
Modelo propuesto aplicado para V,=-0.6 V.

VL5 Resultados de calculo de fuentes de carga de compuerta Qq vV Qod

En esta seccién se muestran los resultados para el célculo de cargas de
compuerta Q. Yy Qg utilizando el modelo de Jarndal [2006], descrito en IV.4.3. Se
presentan los resultados en funcién de los voltajes de control Vy, y Vi, para el transistor
en oblea de Wg=100 um. Los resultados correspondientes a los otros transistores
analizados se encuentran en Anexos 4.

En el caso de la fuente de carga Q, se observd, para todos los transistores
analizados, que su valor aumenta tanto si Vg 0 V,, aumentan. De este modo, a una
mayor polarizacion, Qg serd siempre mayor. Q,, tendrd valores mds altos entre mas
grande sea el ancho de compuerta del transistor. Para la fuente de carga Q. se observo
que su valor decrece conforme V;, aumenta y crece muy ligeramente cuando Vi
aumenta, por lo que es considerado constante respecto a V. Una vez mads, se observa el
efecto de Wg, los valores de Qg son mayores entre mds grande sea el ancho de

compuerta.



VL5.1 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Wg=100 um

Qgs (pC)

Qgs (pC)

Figura 143. Fuente de carga de compuerta Q,,(pC) con respecto a V,, y V,, de transistor de
We=100 pm.

Qgs(Vds,Vgs)

Qgs (pC)

Figura 144. Fuente de carga de compuerta Q, (V,, V,,) de transistor de W=100 pm.



Qgd vs Vgs (Jarndal)
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Figura 145. Fuente de carga de compuerta 0, (pC) con respecto a V,, y V,, de transistor de

Vgs (V)

Vds (V)

100 pm.

Figura 146. Fuente de carga de compuerta Q. (V,, V) de transistor de W



V1.6 Resultados de transcapacitancia vy fuentes de corriente de compuerta I € L4

Las fuentes de corriente Iy € I,4 son calculadas mediante la aplicacion
del concepto de transcapacitancia no lineal explicado en IV.5.2. Conociendo
previamente el comportamiento de las fuentes de carga Q. y Q.q, obtenemos los
valores de las fuentes de corriente de compuerta asociadas a cada fuente de carga
mediante las ecuaciones (124) y (125). Nuevamente, se presentan los resultados
correspondientes al transistor en oblea de W=100 um vy las figuras de
transcapacitancia y fuentes de corriente de los otros transistores se muestran en Anexos

5.

VI1.6.1 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Wg=100 uym

Transcapacitancia no-lineal Cgs
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Figura 147. Transcapacitancia no lineal C4; y C44 con respecto a Vi para transistor de W=100
pm.



Igs obtenida utilizando transcapacitancia
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Figura 148. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) con respecto a V,, y V,, para transistor de
We=100 um.
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Figura 149. Fuente de corriente de compuerta I, (V,, V,,) para transistor de W¢=100 pum.



lgd obtenida utilizando transcapacitancia

06p------- [ N T |
! ! ! ! ! |
04— " —— " — — :
< : ! l l l 00.00
= 0.2 ‘ ‘ \ 05.00
gel | | | | |
R=2 | | | | | 10.00
oF------- e !
! ‘ 1 1 l 15.00
| | | [ [ 20.00
0.2 I I I I I
-3 -2.5 -2 -1.5 -1 -0.5 0

Vgs (V)

Vds (V)

Figura 150. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) con respecto a V,, y V,;, para transistor de
We=100 um.
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Figura 151. Fuente de corriente de compuerta I,; (V,, V) para transistor de W¢=100 pm.

Del comportamiento de las fuentes de corriente de todos los transistores
analizados se puede concluir que, /,; aumenta en funcién de ambos voltajes de control,
sin embargo respecto a V,, su crecimiento es moderado, por lo que se considera
constante respecto Vgs. I,; se considera constante respecto a Vs y aumenta respecto a

Vds .



V1.7 Implementacion del modelo no lineal en simulador ADS

Utilizando el modelo de capacitancias Cy y C,q propuesto, podemos obtener los
valores de las fuentes de carga, Qs y Qgs, y corriente, I € Ioq, para todo punto de
polarizacion. Es entonces posible generar tablas de las fuentes de carga y corriente en
funcién de Vg y Vg, asi como de los pardmetros intrinsecos, y utilizarlas para obtener
la simulacién no lineal del transistor, por lo que se genera un modelo empirico basado
en tablas de elementos dependientes de la polarizacién. De esta manera, la parte
intrinseca no lineal del transistor es representada por un componente SDD
(Symbollicaly Defined Device), como se muestra en la figura 152.

Se utilizan los puertos 2 y 3 para representar las fuentes de carga y corriente.
Las resistencias intrinsecas R; y r,q, limitadas a no presentar resistencias negativas, se
localizan en los puertos 5 y 6. La corriente de drenador-fuente /;; se implementa en el
puerto 8. Los puertos que no son utilizados se cierran con una resistencia R;, R; y R; de
valor de 1 € para evitar conexiones o influencias accidentales en estos nodos.

Los elementos extrinsecos se representan mediante elementos concentrados. Los
elementos Cgr, Cpr, Rgr y Rpr, variantes respecto a la polarizacién, actian como
mecanismos de control en la entrada y salida del transistor intrinseco. Se utilizan estos
elementos para compensar los efectos de calentamiento y de trampas, los cuales no
estdn incluidos en el modelo. Por tanto, utilizando estos elementos se mejora la
prediccion del modelo. Las conexiones en el esquemadtico se realizan de acuerdo a la
topologia mostrada en la figura 50. De este modo, se obtiene una representacion del
modelo no cuasi-estatico en gran sefal para transistores HEMT basados en GaN.

A continuacién se muestran los resultados de la simulacién del circuito no lineal
para los transistores analizados en dos puntos de polarizacion para cada transistor. Los
transistores en oblea fueron medidos de 0.045 GHz a 20 GHz y el transistor
encapsulado fue medido de 0.5 GHz a 5 GHz. Se lleva a cabo la comparacion entre los
parametros S medidos de cada transistor y los parametros S obtenidos a partir de la
simulaciéon del modelo no cuasi-estdtico en gran sefial. Las lineas continuas de las
gréificas se refieren a los pardmetros S medidos y las lineas punteadas (-.) se refieren a

los parametros S simulados a partir del modelo no cuasi-estético.
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Figura 152. Esquematico implementado en ADS para la simulacion del modelo de gran sefial
basado en tablas de elementos dependientes de la polarizacién del transistor.



VL.7.1 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Wg=100 um

Polarizacion del transistor: Vi=[0:1:20] V
Ve=[-3.0:0.1:0] V

Frecuencia f=[0.045:20] GHz

Punto de polarizacién Ve=-23V, V=10V
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Figura 153. Comparacion de parametros S medidos y obtenidos con la simulacién del circuito no
lineal. Parametros de control: C;;=230 fF,Cy;=75 fF,R;1=5 Q, Rp;=390 Q.



Punto de polarizacién Ve=0'V, V4=20 V
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Figura 154. Comparacién de parametros S medidos y obtenidos con la simulacion del circuito no
lineal. Parametros de control: C;;=226 fF,Cp;=75 fF,R;r=3 Q, Rp7=200 Q.



VL.7.2 Transistor AlGaN/GaN en oblea de Ws=300 um

Polarizacion del transistor: Vu=[0:1:20] V
Ve=[-3.0:0.1:0] V

Frecuencia £=[0.045:20] GHz

Punto de polarizacién Ve=-23V, V=10V
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Figura 155. Comparacién de parametros S medidos y obtenidos con la simulacion del circuito no
lineal. Parametros de control: C;;=700 fF,Cp;=10 fF,R;7=3 Q,Rp;=2 Q.



Punto de polarizacién Ve=-0.1V, V=20V
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Figura 156. Comparacion de parametros S medidos y obtenidos con la simulacién del circuito no
lineal. Parametros de control: C5r=675 fF, Cpr=44 {fF, Rgr=3 Q, Rp;=24 Q.



VI1.7.4 Transistor GaN encapsulado CGH35015F

Polarizacion: V4=[0:0.2:20] V
Vos=[-2.7:0.1:1.8] V
Frecuencia f=[0.5:5] GHz
Punto de polarizacién Ve=-2.3V, V=10 V
?E_. /_\ | |
L—/j ﬁn \v
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b L L) .
treg[LOD0GHE to 5. 0006H:) Trreq[10D0GHE to 5.000GHT)

Figura 157. Comparacién de parametros S medidos y obtenidos con la simulacion del circuito no
lineal. Parametros de control: C5r=1.5 pF, Cp;=1 fF, R;r=5 Q, Rpr=286 Q.



Punto de polarizacién Ve=-0.1V, V=20V
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Figura 158. Comparacion de parametros S medidos y obtenidos con la simulacién del circuito no
lineal. Parametros de control:Cs;=1.2 pF,Cpr=0.01 fF,R;=2 Q,Rpr=315 Q

En general, la buena aproximacion de los parametros medidos contra los
simulados indican un correcto traslado entre el circuito eléctrico equivalente en
pequeiia sefial con el modelo basado en tablas en gran sefial. Se puede observar que los
parametros S;; y Sy, son los que tienen una mayor discordancia. Para corregir este
problema serd necesario incluir un algoritmo o condiciones que representen los efectos
de autocalentamiento durante la medicién del transistor, en vez de utilizar los

elementos de control Csr, Rgr, Cpr'y Rpr para representar estos efectos.



Capitulo VII

Conclusiones

VII.1 Conclusiones

El tema de tesis presentado trata del desarrollo de un modelo empirico para
predecir el comportamiento de las capacitancias intrinsecas C,s y Cgq de los transistores
de efecto de campo basados en tecnologia GaN. El modelo es capaz de predecir las
capacitancias intrinsecas C,; y Cgqen el plano de los voltajes de control Vg, y Vi, lo
cual resulta 1til debido a que las aplicaciones de estos transistores son en dispositivos

de potencia que operan en régimen no lineal.

Los coeficientes del modelo se calculan en base a las caracteristicas del
transistor mientras estd operando a diferentes condiciones de polarizacion.
Principalmente se basa en los valores miximos y minimos de las capacitancias
intrinsecas, y en los voltajes de control a los cuales ocurren estos fenémenos. Esto
representa una ventaja en comparacion con anteriores modelos de capacitancias
intrinsecas, algunos de los cuales requieren de métodos numéricos para la
determinacién de sus pardmetros, como en el caso del modelo de Angelov [1999], o sus
parametros se determinan a prueba y error, como en el modelo de José Pedro [2004].
Ademads, con el cdlculo de coeficientes automdtico que se propone, es posible
determinar las curvas C-V del transistor para cualquier condicién de polarizacién, por
lo que no es necesario conformarse con un promedio de las curvas de capacitancia

analizada.

Otro de los objetivos de la tesis fue modelar las capacitancias intrinsecas Cg, y
C,q en funcidn de la corriente no lineal que fluye entre sus terminales, para obtener un
modelo de gran sefial viable de ser implementado en el simulador ADS como una serie
de simples ecuaciones. Debido a que dichas corrientes no lineales, I, € I,4, no se
pueden medir directamente, se investigd e implemento el elemento de transcapacitancia

para determinarlas analiticamente.



También se aplicd el modelo de Jarndal [2006] para calcular las fuentes de
carga de compuerta, Q. y Qgq, y se utilizaron para implementar el modelo no cuasi-

estatico de gran sefial en ADS por medio de componentes SDD.

También se implementaron dos modelos de corriente, uno fue el modelo de
Angelov [1996] y el otro fue la determinacién de I; a partir de un modelo de
transconductancia presentado en esta tesis. Si bien se obtuvieron mejores resultados
con el modelo de Angelov para predecir las caracteristicas I-V en la regién saturada,
esto fue después de incluir los efectos de los elementos extrinsecos y de realizar la
optimizaciéon de sus pardmetros. El modelo de [; obtenido a partir de la
transconductancia predijo mejor las caracteristicas I-V desde la regién 6hmica para
transistores en oblea. Este modelo podria ser viable de lograr una mejor prediccion en

transistores encapsulados, si se logra un mejor calculo de g,,.

La implementaciéon del modelo no lineal del transistor en ADS se mostrd
satisfactoria al comprobar una correlacion aceptable entre los pardmetros S, medidos y
calculados a partir del nuevo modelo de capacitancias intrinsecas. El modelo fue
congruente para los cuatro transistores analizados: tres transistores en oblea de 100

pum, 300 pm y 2 mm de ancho de compuerta, y un transistor encapsulado.

VII.2 Aportaciones

e Investigacion de varios métodos desarrollados en la literatura para modelar las
capacitancias intrinsecas Cy y C,¢ del circuito eléctrico equivalente de

transistores de potencia por medio de expresiones analiticas empiricas.

® Desarrollo de un modelo no lineal de las capacitancias intrinsecas Cgsy Coq €n
funcién de los voltajes de control Vg y Vg, para transistores basados en

tecnologia de nitruro de galio (GaN).



e Investigacién e implementacion del elemento de transcapacitancia para la
determinacion de las corrientes no lineales, I, € I,4, que fluyen entre las

terminales de las capacitancias intrinsecas.

e Formulacion de wuna expresion analitica para predecir las curvas de

transconductancia g, en el plano de V.

¢ Implementacion del dispositivo SDD en la plataforma ADS como herramienta

de simulacion de elementos no lineales.

VI1I.3 Trabajo futuro

¢ Implementar una mejora en el modelo de Angelov para la prediccién en la

regién 6hmica de transistores basados en tecnologia GaN.

e Mejorar el modelo de transconductancia g, presentado en esta tesis para la

determinacion de las curvas I-V del transistor GaN.

e Agregar al modelo de corriente un algoritmo que considere los efectos térmicos
(autocalentamiento y variaciones de temperatura externas) que ocurren durante

la medicidn del transistor.

e Validacion del modelo no lineal de capacitancias intrinsecas por medio de la

comparacion entre datos medidos y simulados de AM-PM, AM-AM e IMs.

¢ Desarrollo de un modelo no lineal para la capacitancia intrinseca Cg;.

¢ Implementacién del modelo de capacitancias como herramienta en el disefio de

amplificadores de potencia.
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Anexo 1

Funcionamiento de SDD en ADS

El elemento SDD (symbolically-defined device) es un componente que se basa
en ecuaciones para permitir al usuario definir, facil y rdpidamente, el comportamiento
de componentes no lineales. Estos componentes son dispositivos multipuertos que
pueden ser modelados directamente sobre un esquemdtico. Una vez que un modelo es
definido puede ser usado con cualquier simulador de circuitos de ADS. Esto facilita

enormemente el cdlculo y procesamiento de datos.

Antes del SDD, las técnicas disponibles para modelar el comportamiento de
dispositivos no lineales eran limitadas o insuficientes. Un método consistia en construir
el modelo del transistor usando elementos concentrados y fuentes controladas. Sin
embargo, siendo estos elementos lineales, solo era posible obtener el comportamiento
del dispositivo en pequena sefial. En comparacion, el SDD ofrece una manera simple y
rapida de desarrollar y modificar modelos complejos. Las ecuaciones pueden ser
modificadas directamente, sin necesidad de escribir complicados cédigos fuente, y las

simulaciones resultan confiables.

El SDD estd representado sobre el esquemdtico como un dispositivo de n
puertos. Las ecuaciones que especifican el comportamiento de un puerto estidn
expresadas como funciones de voltajes y corrientes. La figura 159 muestra un ejemplo

de un SDD de dos puertos.

Dod1~r:+-1 2+:—’~mﬂ2

50D2P
SDDNP1

: E;ig%:E:z;%?ggg—l‘ equations
Ci1]=

Figura 159. Ejemplo de SDD de dos puertos.



Como se puede ver en la figura 159, se puede definir el comportamiento del
SDD especificando ecuaciones que asignen el uso de los voltajes que entran o salen de
cada puerto del SDD. Igualmente se pueden definir puertos de corriente y sus
derivados. Las ecuaciones también pueden hacer referencia a una corriente fluyendo
desde otro dispositivo. Todo esto nos da la habilidad de definir componentes no
lineales que puedan simular el comportamiento en pequefia y gran sefial de un

dispositivo no lineal.

Las funciones definidas deben ser continuas respecto a corriente y voltaje.
Idealmente también deberian ser diferenciables y derivables respecto a v e i, pero no es
requerido. El SDD también puede ser usado para representar bloques de circuitos de
alto nivel como amplificadores y mezcladores. Usando un tinico componente en lugar
de un subcircuito se pueden obtener simulaciones mads rapidas. Esto tiene también la
ventaja de que si los efectos de segundo y tercer orden necesitan ser analizados, el SDD
puede ser modificado para desarrollar una mejor implementacioén del circuito. Para

agregar un SDD a un esquematico se siguen los siguientes pasos:

1. Ir a Component Palette List y escoger la opciéon Egn-based Nonlinear.

2. Seleccionar el SDD con el nimero deseado de puertos deseados y agregar al
esquematico. Doble click sobre el simbolo de SDD para editar el componente.

3. El siguiente paso es definir las ecuaciones de los puertos. Las ecuaciones que
especifican los voltajes y corrientes de un puerto son definidas como funcién de
otras corrientes y voltajes. Para cada puerto hay variables, las cuales empiezan
con un guidén bajo (_), seguidas por una v (para variables de voltaje) o por una i
(para variables de corriente) y termina con el nimero de puerto, como se
muestra en la figura anterior (_vI,_v2).

4. Especificar las relaciones constitutivas. Un puerto bien definido esta descrito
por n ecuaciones, llamadas relaciones constitutivas, que relatan n voltajes y
corrientes de ese puerto. Ya que el SDD es usado para modelar dispositivos no
lineales, sus relaciones constitutivas son especificadas en el dominio del tiempo.
Las relaciones constitutivas pueden ser especificadas como representaciones

explicitas o implicitas.



Con la representacion explicita I, la corriente en un puerto cualquiera es

especificada como una funcién de los voltajes de ese puerto, por ejemplo:

equation

explicit equation 11,0] = _v1/50

equation applies

to port 1

weighting function 1s 0

En esta representacion pueden ser implementadas solamente expresiones
controladas por voltaje.
Con la representacion implicita F se usa una relacion implicita entre uno de los

puertos de corriente y uno de los puertos de voltaje, por ejemplo:

mplicit equation F[1,0] = vbi + ib*Rbb - vb

equation applies

to port 1
weighting function is 0

equation

En esta representacion pueden ser implementadas expresiones controladas por
voltaje, corriente o algun otro control. Es importante sehalar que las ecuaciones
implicitas deben estar siempre igualadas a 0, es decir, que la suma de corrientes
y voltajes definidos en un puerto ha de ser igual con 0. Es posible expresar mas
de una ecuacién para un puerto, pero todas las expresiones deben ser implicitas
o explicitas, sin mezclar ambas en un mismo puerto.

Especificar el nimero de puerto. En el campo Port especificar el nimero de
puerto al cual se estd aplicando la ecuacidn. Si en algin puerto no va a definirse
ninguna ecuacion, es menester asignar el valor 0 a ese puerto.

Especificar las funciones de peso. Una funcién de peso es una expresion
dependiente de la frecuencia usada para identificar la accién que serd aplicada
sobre la ecuacion de un puerto. Hay dos funciones de peso predefinidas, 0 y 1.

Se pueden definir otras funciones de peso asigndndolas a partir del nimero 2.



En el campo Weight es necesario especificar la funcién de peso que se quiere
dar a la ecuacion. 0 (multiplicacién de la funcién por 1) y I (derivada de la
funcién) ya estan predefinidos por ADS; si se quiere especificar alguna otra
funcién de peso debe ser definida antes. Click en Aplicar para actualizar la

ecuacion.

identilier  Turclion

| |
[ ! 1
I[1,0] =_v1/50

implioit cquation J
porl 1
weighting funztion 0

7. Agregar y editar otras ecuaciones para otros puertos deseados.

En la figura 160 se muestra la implementacion de un SDD de dos puertos, el
cual estd definido tanto por funciones implicitas y explicitas. También se puede ver que
tiene mds de una ecuacion para definir el segundo puerto. Y hace uso de la funcién de

peso 1 (derivada) en la segunda ecuacidn del segundo puerto.

1 p2
Mum=1 Mum=2
*y SDDZP1
[[1,0]=Ci~) * T_nom * oiv_dt
F[2.0]=-dv_dt

2
L_L F[2,1]=wf_nom

Figura 160. Implementacién de SDD de dos puertos definido por funciones implicitas y explicitas.

En la figura 161 se muestra la utilizacion de un elemento SDD en
representacion de una fuente de corriente. Las ecuaciones de sus puertos estan basadas

en tablas de datos de corriente calculadas previamente.
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Figura 161. Ejemplo de la implementacion del SDD en la lectura de datos de corriente previamente
calculados.
En resumen:
e El SDD es un dispositivo de n puertos utilizado para modelar el
comportamiento no lineal de un transistor.

e Para el puerto n, el voltaje es denotado _vn y la corriente es denotada _in. La

corriente positiva fluye desde la terminal marcada con el simbolo +.

e La representacion explicita es usada para no linealidades controladas por

voltaje.
i=f)
e Larepresentacion implicita es usada para no linealidades generales.
f(Gi,v) =0

e Las ecuaciones del SDD pueden hacer referencia a corrientes fluyendo de

fuentes controladas por voltaje o a corrientes generadas dentro de la misma red

circuital.

Las funciones de peso son usadas para indicar la accidn sobre la ecuacién asignada

a un puerto [Manual SDD, 2004].



Anexo 2

Caracterizacion de transistores en oblea

Equipo utilizado.

= Analizador de redes vectorial HP8510C.

= Maquina de puntas CASCADE MICROTECH SUMMIT 9000.
= Puntas de prueba modelo S0A-GSG-150P.

= Estdndares de calibracion GGB modelo CS-5.

= Fuente de voltaje 2602* Keithley.

= (Oblea Nitronex 04269-4.

= Software desarrollado en CICESE denominado Limcal.

El analizador de redes vectorial HP8510C se calibré por medio de la técnica de
calibraciéon LRM, empleando los estdndares de calibracién coplanares y el programa
Limcal. Previo a medir cualquier dispositivo, se miden los pardmetros S de los
estdndares de calibracién y se corrigen errores de switcheo de los estddares vy,
posteriormente, de cada una de las mediciones. En la figura 162 se muestra el circuito

de polarizacién del transistor y en la figura 163 se muestra el banco de medicion

utilizado.

Ilj
j
31201 4y
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Figura 162. Circuito de polarizacion del transistor utilizado para la medicion de curvas I-

V.
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Figura 163. Banco de medicién de alta frecuencia para caracterizar curvas I-V de transistores en
oblea.

Para la extracciéon de las resistencias e inductancias pardsitas, la compuerta se
polariza con voltajes positivos (en directa) y el drenador se deja “flotando”, como se

explicé en III.3.2.1. La figura 164 muestra la configuracion utilizada.

D
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Figura 164. Configuracién para la medicion de resistencias e inductancias parasitas.



Para la extraccion de las capacitancias pardsitas, la compuerta se polariza con
voltajes negativos (inversa), como se explicd en I11.3.2.2. La figura 165 muestra la

configuracion utilizada.

o
® T
vgu.=3uTJ__ A IS_ T V=0
— v
-|-+

Figura 165. Configuracion para la medicion de capacitancias parasitas.

El proceso de medir los pardmetros S en diferentes valores de voltajes de Vg y
Vs se denomina caracterizacion multipunto. Esta medicion se repite por cada punto de
polarizacion del cual se desee extraer los elementos intrinsecos del transistor. La figura

166 muestra la configuracién utilizada.
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Figura 166. Configuracion para la medicion en polarizaciéon convencional.

Se midieron tres transistores en oblea HEMT de GaN de diferentes anchos de

compuerta: 100 um (figura 168), 300 um (figura 169) y 2mm (figura 167).
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Figura 167. Transistor en oblea HEMT de GaN de W= 2 mm.

Figura 168. Transistor en oblea HEMT de GaN de Ws= 100 pm.

Figura 169. Transistor en oblea HEMT de GaN de Ws= 300 pm.




Anexo 3

Mediciones en régimen dinamico.

Para medir las curvas I-V en modo pulsado de los transistores analizados, se
utiliz6 el equipo DIVA D210E de Accent; el equipo es controlado por medio de una
computadora conectada directamente con el DIVA mediante el puerto serial. Las
especificaciones se definen desde la computadora, utilizando el paquete informatico de
NEFIRET DIVA. En la figura 170 se muestra el diagrama basico del banco de

medicion para transistores en oblea.

Computadora con software Control DIVA

DIVA de Accent

Equipe de pulsado DIVA

Estacion de prueba,
oblea Nitronex GaN

Figura 170. Diagrama de medicion de curvas I-V en modo pulsado para transistores en oblea.

Se recomienda que el punto de reposo de la medicién de las curvas I-V en
régimen pulsado sea escogido de acuerdo al punto de polarizaciéon donde se desea
operar el transistor, ya que los datos de I;; serdn mds cercanos a las corrientes que
fluiran a través del transistor cuando esté funcionando con sefiales de alta frecuencia,
ya que se toma en cuenta el calentamiento del transistor a dicho punto de polarizacion.
En la figura 171 se muestran las conexiones necesarias para la medicion de curvas [-V

de un transistor, ya sea en régimen pulsado o estatico (DC).
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Figura 171. Esquematico para mediciones pulsadas y en régimen estatico (DC).

En la figura 172 se puede ver la diferencia entre las curvas I-V de un transistor
HEMT de GaN de Ws=300 um. Esta discrepancia entre ambas mediciones se debe a
que, cuando se mide el transistor en régimen estitico, el transistor es sometido a
diferentes polarizaciones durante un tiempo prolongado, lo que induce el calentamiento

del transistor y a su dispersion de corriente /.

Curvas IV de transistor GaN de 300 micro-m

Ids (mA)

Figura 172. Comparacion de curvas I-V de un transistor HEMT de GaN de W;=300 um. (-
)Mediciones en régimen dinamico. (*)Mediciones en régimen estatico.

Cuando se quiere formular el modelo de corriente del transistor es
recomendable trabajar con mediciones en régimen pulsado, pues de esta manera, el
transistor es sometido a un solo pulso en un tiempo muy corto, por lo que se evita el

calentamiento del transistor.



Anexo 4

Resultados de calculo de cargas de compuerta Qs y Qqq

Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg=300 um

Qgs vs Vgs (Jarndal)

Qgs (pC)

Vgs (V)

-3.00
-2.50
-2.00
-1.50
-1.00
-0.50

Qgs (pC)

Figura 173. Fuente de carga de compuerta O, (pC) con respecto a V,, y V, de transistor de
Ws=300 um.

Qgs(Vds,Vgs)

Qgs (pC)
nN
\
\

Vds (V) -3 Vgs (V)

Figura 174. Fuente de carga de compuerta Q, (V,, V,,) de transistor de W =300 um.



Qgd vs Vgs (Jarndal)
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Figura 175. Fuente de carga de compuerta Q,,; (pC) con respecto a V,, y V,, de transistor de

Qgd(Vds,Vgs)

Vgs (V)

Vds (V)

300 pm.

Figura 176. Fuente de carga de compuerta Q. (V,, V) de transistor de W



=2 mm

Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg

Qgs vs Vgs (Jarndal)
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Figura 177. Fuente de carga de compuerta Q,, (pC) con respecto a V, y V,, de transistor de W

mm.
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Figura 178. Fuente de carga de compuerta Q, (Vy, V,,) de transistor de W¢



Qgd vs Vgs (Jarndal)
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Figura 179. Fuente de carga de compuerta Q,; (pC) con respecto a V,, y V,, de transistor de W
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Figura 180. Fuente de carga de compuerta Q,; (V,, V,,) de transistor de W



Transistor GaN encapsulado CGH35015F

Qgs vs Vgs (Jarndal)
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Figura 181. Fuente de carga de compuerta O, (pC) con respecto a V, y V; de transistor

encapsulado.
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Figura 182. Fuente de carga de compuerta Q, (V,, V,,) de transistor encapsulado.



Qgd vs Vgs (Jarndal)
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Figura 183. Fuente de carga de compuerta Q,, (pC) con respecto a V,, y V, de transistor

encapsulado.
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Figura 184. Fuente de carga de compuerta Q.; (V,, V,,) de transistor encapsulado.



Anexo 5

Resultados de transcapacitancia y corrientes de compuerta Iy e Iqq

Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg=300 um

Transcapacitancia no-lineal Cgs

_ ‘ : ‘ |
S i S A [ !
g | | |
3 ! ! ! 00.00
c | | |
0067/~ /- - T TToT T -~ -| = 05.00
=} | | |
o w : | 10.00
1 S ﬂ‘ 777777 T 777777 ‘“7 15.00
= ; ; ; 20.00
1.5 1 -0.5 0
Vgs (V)
Transcapacitancia no-lineal Cgd
. *7777777777777777777?777777:7 777777 :777 00.00
s i S —— (— 05.00
| | |

< 10.00
g | | | 15.00
= VU=~~~ =-- T T T T TTT T T T o 1o
2 ! ! ! 20.00
-8) =
O } |
= |

O 1 1 1 1 1 |

-3 2.5 2 1.5 1 0.5 0

Figura 185. Transcapacitancia no lineal Cy4; y Cz4 respecto a Vy, para transistor de W¢=300 pm.

lgs obtenida utilizando transcapacitancia
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Figura 186. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) respecto a V, y V,, para transistor de
Ws=300 um.



Igs(Vds,Vgs)
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Figura 187. Fuente de corriente de compuerta I, (V,, V,,) para transistor de W¢=300 pm.
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Figura 188. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) con respecto a V,, y V,;, para transistor de
Ws=300 um.



lgd(Vds,Vgs)

Figura 189. Fuente de corriente de compuerta I,; (V,, V) para transistor de W=300 pm.

Transistor AlIGaN/GaN en oblea de Wg=2 mm
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Figura 190. Transcapacitancia no lineal C,; y Cz4 respecto a Vy, para transistor de Wg=2 mm.



Igs obtenida utilizando transcapacitancia
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Figura 191. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) con respecto a V,, y V,, para transistor de
We=2 mm.
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Figura 192. Fuente de corriente de compuerta I, (V,, V,,) para transistor de W¢=2 mm.



Igd obtenida utilizando transcapacitancia
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Figura 193. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) con respecto a V,, y V,, para transistor de
We=2 mm.

lgd(Vds,Vgs)
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Figura 194. Fuente de corriente de compuerta I, (Vy, V,,) para transistor de W¢=2 mm.



Transistor GaN encapsulado CGH35015F
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Figura 195. Transcapacitancia no lineal Cy; y C4q con respecto a V, para transistor encapsulado.
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Figura 196. Fuente de corriente de compuerta I, (pA) con respecto a V,, y V, para transistor
encapsulado.



lgs(Vds,Vgs)

Vgs (V)

Vds (V)

Figura 197. Fuente de corriente de compuerta I, (V,, V,,) para transistor encapsulado.
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Figura 198. Fuente de corriente de compuerta

encapsulado.



lgd(Vds,Vgs)

Vgs (V)
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Figura 199. Fuente de corriente de compuerta I, (V,, V) para transistor encapsulado.



