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En este trabajo de tesis se presentan las metodologias relacionadas con la
caracterizacion a temperaturas ambiente y criogénica de la familia de transistores de efecto
de campo, en especial el transistor pseudomorfico de alta movilidad electronica (PHEMT)
de arseniuro de galio (GaAs).

Se efectia la caracterizacion de los parametros de dispersion a diferentes
temperaturas y puntos de polarizacion para determinar el comportamiento de la ganancia,
la estabilidad y los parametros de ruido de los dispositivos.

Se describe la metodologia utilizada para 1a medicion de los parametros de ruido
del transistor, la cual consiste en un nuevo método desarrollado en los laboratorios del
Instituto de Electrénica Fundamental (IEF) de la Universidad de Paris Sud, Francia.
Presentandose ademads los bancos de medicion utilizados en esta caracterizacion.

Una manera alterna utilizada en la extraccion de los parametros de ruido del
transistor se lleva a cabo mediante el modelado de ruido del dispositivo. Esta metodologia
consiste en la obtencion de dichos parametros a través de la matriz de correlacion mediante
el analisis del circuito eléctrico equivalente de pequefia sefial del transistor.

Por ultimo se proporcionan resultados que describen el comportamiento de los
dispositivos, asi como comentarios importantes sobre los parametros del transistor PHEMT
a diferentes temperaturas y puntos de polarizacion en funcion de la frecuencia.
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In this work, differents methodologies related with the characterization of field
effect transistors at room and cryogenic temperatures are presented, especially for the GaAs
pseudomorfic high electron mobility transistor (PHEMT).

A study of the behavior of the scattering parameters, gain, stability and the
evolution of the devices noise parameters is performed at several temperatures and bias
points,

The methodology used for the measurement of the transistor noise parameters is
presented, which is based on a new method developed in the Fundamental Electronic
Institute laboratories of the University of Paris-Sud, France. Besides, the characterization
set up 1s described. :

An alternative method to obtain the transistor noise parameters is carried out by
means of the device noise modeling. This methodology is based on the extraction of the
noise parameters by means of the correlation matrix obtained from the analysis of the
transistor small signal equivalent circuit.

Important results and comments on the behavior of the PHEMT at several
temperatures, frequency and bias points are presented.
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ESTUDIO DEL COMPORTAMIENTO DE TRANSISTORES DE
MICROONDAS A TEMPERATURAS AMBIENTE Y CRIOGENICA.

I INTRODUCCION.

La radioastronomia y los sistemas de comunicacion via satélite exigen una gran
sensibilidad en los instrumentos que los conforman. Los amplificadores de bajo ruido son
una de las partes medulares en estos sistemas debido a los niveles de seital tan bajos que
son manejados. De hecho, los amplificadores criogénicos de bajo ruido presentan un gran
interes en estas aplicaciones, dado que permiten un aumento considerable en la sensibilidad
del sistema.

El proceso de concepcion de dichos amplificadores necesita una caracterizacion
completa en frecuencia del dispositivo activo, tanto en pardmetros de dispersiéon como en
ruido, permitiendo asi determinar los limites de funcionamiento del dispositivo, definir los
problemas de orden tecnolégico y a su vez proveer modelos completos del transistor
necesarios para la simulacion de estos componentes.

La optimizacion de la fabricacién de los circuitos de microondas se ayuda de
programas adecuados para el disefio asistido por computadora, los cuales utilizan dichos
modelos.

La obtencion de los parametros de dispersion y de las caracteristicas estaticas del
transistor son temas dominados y controlados actualmente, sin embargo, la extraccioén de
los parametros de ruido representa atn un area a explorar y mejorar, a pesar de las técnicas
de medicion existentes.

El desarrollo de amplificadores de bajo ruido a temperaturas tanto ambiente como a
criogénica demanda dispositivos activos cuyo comportamiento en parametros de
dispersién, caracteristicas estaticas y sobre todo en ruido sean atractivos. La eleccion de
estos componentes se lleva a cabo mediante un andlisis de los mismos en funcion de las

condiciones de polarizacion, frecuencia y temperatura de interés.



1.1 Antecedentes.

Los transistores de efecto de campo (FET, por sus siglas en inglés Field Effect
Transistor) cumplen ampliamente con las caracteristicas de bajo ruido y alta ganancia
requeridas en las aplicaciones de microondas. La familia de los FETs estd compuesta
principalmente por: el MESFET (por sus siglas en inglés MEtal Semiconductor Field Effect
Transistor) concebido a principios de los 70's, el HEMT (por sus siglas en inglés High
Electron Mobility Transistor) presentado a principios de los 80's, y mas recientemente el
PHEMT (por sus siglas en inglés Pseudomorfic HEMT) creado a finales de la década
pasada.

El estudio del comportamiento de gran sefial de esta generacion data desde la época
de su concepcion [Shockley, 1952]. Sin embargo, un analisis de su comportamiento en
ruido fue fratado por primera vez en los afios 60's [Van der Ziel, 1962], el cual ha sido
tomado como punto de referencia para estudios posteriores [Pucel et al, 1974].

Otro tema de gran interés que data desde inicios de los afios 70's es el estudio de la
evolucion de los parametros de dispersion y de ruido de los FETs vs. la temperatura [Lorio
et al, 1970),[Brockerhoff et al, 1989]. En estas investigaciones, es posible apreciar el
mejoramiento de las caracteristicas de ganancia y ruido del transistor cuando se opera a las
temperaturas del nitrégeno liquido [Liechti y Larrick, 1976].

Aunado a estas investigaciones se han desarrollado diferentes técnicas de extraccion
de los parametros de ruido del transistor [Maya ef al, 1997] que en base al analisis de sus
resultados, han sido de utilidad en el desarrollo de nuevos modelos de ruido, partiendo ya
sea de las propiedades fisicas del transistor [Pucel er al, 1974] o de relaciones semi-

empiricas ligadas a ciertos coeficientes de ajuste [Pospieszalski, 1989], [Fukui, 1979].

L2 Objetivo.
Este trabajo de tesis tiene como objetivo realizar un estudio del comportamiento del
transistor pseudomérfico de alta movilidad (PHEMT) a temperaturas ambiente y criogénica

partiendo de la medicion de los parametros de dispersién y enfocandose en el



comportamiento de ruido del mismo. En general, el objetivo es emplear las diferentes

técnicas de caracterizacion basadas en la medicién o modelado.

L.3 Metodologia general.

La metodologia que se sigue en la caracterizacion del dispositivo se muestra en la
figura 1 y consiste en realizar los siguiente:

Mediante la medicion de los factores de ruido FR obtenidos a la salida del
dispositivo bajo prueba (DBP), se hace uso de una técnica de extraccion novedosa [Crozat

et al, 1996b] para el calculo de los pardmetros de ruido del transistor (trayectoria 1 de la

Figura 1).

Banco de @
l medicion l
Parametros Potencias

estaticos J @ de ruido

Gananciay Parémetrosl Métodos de]
Estabilidad [S] extraccion
. 4

Circuito eléctrico
equivalente

l !

Modelos de Parametros de
Ruido ruido.

Figura 1. Proceso de caracterizacion de los transistores de microondas.



A través del analisis de los parametros de dispersion se genera el circuito eléctrico
equivalente de pequefia sefial, el cual se utiliza para modelar el comportamiento de dichos
parametros en la frecuencia. Ademas, si se asocia un modelo de ruido al circuito
mencionado se pueden extraer los parametros de ruido del transistor de una manera
analitica [Hillbrand y Russer, 1976] (ver trayectoria 2 de la figura 1).

El analisis de los parametros de dispersion permite obtener las caracteristicas de
estabilidad y ganancia del dispositivo (ver trayectoria 3 de la figura 1).

El célculo de las caracteristicas estaticas del transistor se lleva a cabo de manera
directa a partir del estudio del comportamiento corriente - voltaje del transistor (ver

trayectoria 4 de la figura 1).

L4 Organizacion del trabajo.

La organizacién de este trabajo es la siguiente:

En el capitulo II se proporcionan las bases teéricas para entender la construccion y
el comportamiento fisico de la familia de transistores de efecto de campo (FET). Ademas
se presentan los conceptos fundamentales para comprender el analisis eléctrico y en ruido
del dispositivo.

En el capitulo III se introducen los diferentes modelos del comportamiento del
transistor. Iniciando en primer lugar por los modelos fisicos del FET [Chao er al, 1989].
Posteriormente se explica el modelo del circuito eléctrico de pequeiia sefial, asi como la
metodologia que se emplea para su extraccion. En la dltima seccion de este capitulo se
exponen dos modelos de ruido del transistor intrinseco [Pucel et al, 1974],[Pospieszalski,
1989] existentes en la literatura, de los cuales se parte para la generacion y analisis del
modelo de ruido del transistor extrinseco, con la finalidad de calcular los parametros de
ruido del dispositivo.

El capitulo IV se compone de dos secciones: la primera se dedica a la presentacion
del proceso de caracterizacion del transistor a temperatura ambiente y la segunda a la

caracterizacion en temperatura criogénica.



En primer lugar se explica la metodologia seguida para la medicion de los
parametros de dispersion del dispositivo, ademas se describen los diferentes métodos de
extraccion de los parametros de ruido haciendo énfasis en un método desarrollado en el
Instituto de Electronica Fundamental (IEF) de la Universidad de Paris-Sud. Se presenta el
banco de medicion utilizado para la caracterizacion. En la ultima parte de esta seccion se
exponen los resultados de las mediciones de dichos parametros, asi como de las
simulaciones hechas con los modelos de ruido del capitulo II1.

Posteriormente se describen las consideraciones necesarias para llevar a cabo las
mediciones a temperaturas criogénicas y se presenta ademds una comparacion de
resultados con aquellos obtenidos a temperatura ambiente.

En el capitulo V se presentaran las conclusiones y recomendaciones del trabajo.

Es necesario resaltar que la realizacion de este trabajo fue llevada a cabo
parcialmente en el Instituto de Electrénica Fundamental de la Universidad de Paris-Sud,

Francia.



II FUNDAMENTOS Y CARACTERISTICAS DE LOS
TRANSISTORES DE MICROONDAS.

En este capitulo se presentan los fundamentos necesarios que permiten entender el
comportamiento de los transistores de microondas, en especial la familia de los transistores
de efecto de campo. Primeramente se presenta una descripcion breve de cada uno de ellos,
su construccién y su principio basico. Posteriormente se proporcionan los conceptos
fundamentales utilizados en el disefio de circuitos de microondas, como son: los factores de
estabilidad, ganancia y ruido del transistor. La informacion que proveen dichos factores es
importante debido a que indican las caracteristicas del transistor en funcion de la

polarizacion, de la temperatura asi como de la frecuencia.

II.1 Transistores de efecto de campo.

Los transistores de efecto de campo son una nueva generacion de dispositivos a
base de semiconductores del grupo III-V que basan su funcionamiento en el uso de hetero-
uniones formadas por distintos materiales de diferente composicion. Entre los transistores
de efecto de campo mas utilizados en microondas se encuentran: El MESFET (por sus
siglas en inglés MEtal Semiconductor Field Effect Transistor), el HEMT (por sus siglas en
inglés High Electron Mobility Transistor) y el PHEMT (por sus siglas en inglés

Pseudomorphic HEMT), los cuales se presentan a continuacion.

II.1.1 Desecripcién del MESFET.

El transistor de efecto de campo de contacto metal semiconductor (MESFET) esta
constituido basicamente por una barra semiconductora tipo n* sobre un substrato GaAs
semi-aislante. Sobre esta capa son agregados los contactos metéalicos de la fuente,

compuerta y drenaje. Es necesario notar que la unidn compuerta-canal forma un diodo



Schottky (metal-semiconductor) y los otros dos electrodos forman un contacto éhmico
[Schilling et al, 1989].

En la figura 2 se muestra su corte esquematico completo.

Contacto
Compuerta schottky

Contacto n* - Gahs
chymco ik 5
Canal y capa donante n” - AlGahs
Bloqueador no
contaminado Ga As
Substrato send aislante GaAs

Figura 2. Corte esquematico del MESFET.

Las potencialidades para operar a frecuencias elevadas del MESFET, se atribuyen
en gran parte a las excelentes propiedades de transporte de los materiales del grupo ITI-V
tales como el GaAs o InGaAs en los que la movilidad de los portadores es muy superior a
aquella encontrada en el silicio.

Un punto importante que debe de tomarse en cuenta en el disefio de los transistores
de efecto de campo debido a las ventajas que proporciona, es la forma de la compuerta, por
ejemplo: una compuerta corta es esencial para obtener altas frecuencias de corte y
dispositivos de alta velocidad, una compuerta con forma de hongo (o T), se utiliza para
disminuir la resistencia de compuerta R,, ademas al obtener menores longitudes de
compuerta, asi como también una compuerta sumergida se emplea para alcanzar una mejor

uniformidad en el voltaje de umbral y en la corriente [Chao et al, 1991}



11.1.2 HEMT Convencional basado en GaAs.

El transistor de alta movilidad electrénica (High Electron Mobility Transistor,
HEMT), basado en AlGaAs/GaAs representd un mejoramiento revolucionario en la época
en la que fue presentado por sus excelentes caracteristicas de ganancia, ruido y potencia.
Fue concebido simultdneamente por Fujitsu en Japén y por Thomson en Francia en 1980
[Chao et al, 1991].

El HEMT, como se muestra en la figura 3, estd compuesto también por tres
electrodos, de los cuales dos contactos son o6hmicos, que son los correspondientes al
drenaje y a la fuente y una unidn tipo Schottky en la compuerta que controla el flujo de

corriente entre los electrodos.

Contacto nt - Gads
i
Capa donante n* - 4lGads
Espaciador A1Ga As
gy Bloqueador ne
hetero-union Sesiesie Ga As
Substrato Ga As
Semi-aislante

Figura 3. Corte esquematico del HEMT sobre GaAs.

El HEMT es similar al MESFET, pero la diferencia en ambos reside en las capas de
los materiales semiconductores que lo constituyen, la cual representa la clave en las
mejoras del HEMT. Estas diferencias se pueden apreciar en las figuras 2 y 3 mostradas
anteriormente.

Las ventajas del HEMT sobre el MESFET, se obtienen al aprovechar los efectos
producidos por la hetero-union realizada al poner en contacto el AlGaAs y el GaAs, los

cuales tienen un ancho de la banda prohibida diferente, lo que da lugar a [Danelon, 1995]:



1. La formacién de una discontinuidad en la banda de conduccion AE, entre la capa
AlGaAs la cual tiene un gran ancho de banda prohibida y el GaAs no contaminado en el
cual su ancho de banda prohibida es menor (ver figura 4)

2. Los electrones se localizan en una capa bidimensional de gas electronico (2-DEG) en el
lado del GaAs de la interface con la hetero-unién AlGaAs/GaAs.

3. Se ocasiona una separacion de atomos donantes y de electrones logrando asi una
reduccion de la interaccion coulombiana, permitiendo una gran movilidad electronica.

Estos esquemas de bandas de energia se muestran en las figuras 4 y 5.

El objetivo de las diferentes capas que conforman el HEMT es el siguiente
[Chao,1991]:

La capa superior ("cap layer") por lo general altamente contaminada con Si,
provee un buen contacto éhmico con los metales, reduciendo la resistencia de fuente del
dispositivo, ademas de que protege a la capa donante de oxidacion y agotamiento.

La capa donante AlGaAs debe ser agotada tanto por la interface de la hetero-union
AlGaAs/GaAs y la compuerta Schottky para eliminar la conduccion paralela del AlGaAs en
el HEMT. Esta capa permite un buen contacto Schottky y sus niveles altos de
contaminacion hacen posible una separacion entre la compuerta y el canal, ademas de que
cuando estos niveles son muy altos es posible obtener grandes valores de transconductancia

&m, de frecuencia de corte /7 y de densidad de corriente.

Nivel de referencia

-X2T.¢2 . 1

T‘l l‘l Eg, X! a.9
Efz v Eq
SO ISR E
Eg f1
Ey1

Evq
AlGaAs GaAs

Figura 4. Esquema de bandas de energia del GaAs y del Al,Ga, (As.
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E Nivel de referencia
c2

-— ---/ gx1 9.41
TQ'XZ' Tq-qa /L/ ECI
_______ o -l O W

AlGaAs CaAs

Figura 5. Diagrama energético de la hetero-unién aislada en

el equilibrio termodinamico.

La presencia del espaciador limita ain mas la interaccion a distancia entre los
electrones y las impurezas, mejorando asi la movilidad electronica. La densidad de
corriente, asi como los parametros de transconductancia g, y resistencia de fuente R,
dependen en gran parte del espesor de esta capa.

La capa blogueadora ( o buffer) crea una barrera de energia en la banda de
conduccion, reduciendo la inyeccion de portadores en esta capa y en el substrato, logrando
un mejor confinamiento de los mismos en el canal.

Un factor importante a considerar en el disefio del HEMT, cuando se busca en éste
un aumento en la frecuencia y una disminucion en el factor de ruido, es el acortamiento
geométrico de la compuerta que provoca en efecto, la reduccion en los valores de un cierto
numero de parametros (capacitancia de compuerta, longitud del canal) que mejoran el
comportamiento del transistor (F,, g,). Existe un limite donde parece que mas alla los

cambios no son significativos. Este parece ser L, = 0.1 um. [Aniel, 1995].
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11.1.3 HEMT Pseudomoérfico (PHEMT) sobre GaAs.

Con el proposito de mejorar el comportamiento del HEMT, se agreg6 una capa de
InGaAs entre las capas de AlGaAs y el GaAs, logrando que esta capa actiie como canal
bidimensional del gas de electrones (2-DEG). El beneficio obtenido es el del mejoramiento
del transporte de electrones comparado con el del GaAs, mejoramiento del confinamiento
de portadores en el canal cuantico, una mayor discontinuidad en la banda de conduccion
entre la interface del AlGaAs/InGaAs que permite una mayor densidad de carga laminar, y
de aqui una densidad de corriente y transconductancia mas elevada que las logradas con un
HEMT convencional AlGaAs/GaAs[Ali, 1991}.

Como se puede apreciar en las figuras 3 y 6, el PHEMT basado en GaAs difiere del

HEMT en esa pequefia capa de In,Ga,_ As (tipicamente entre 50-200 A) insertada entre el

AlGaAs contaminado y la capa bloqueadora GaAs.

 Drenajefl
C‘fm\t@tto- nt - Gads
= Capa donadora n¥ - AlGads
e e e S Bipaciador | AlGads
éu_ul InGahs
hetero-unidn 7 Blogueador no Ga As
contammado
Substrato Ga As
semi-aislante

Figura 6. Corte esquematico del PHEMT.

El diagrama de bandas de energia resultante de las capas que conforman el PHEMT
se muestra en la figura 7 [Ali y Gupta, 1989].

Otro punto a remarcar en el PHEMT es el hecho de que existe una diferencia entre
las constantes de malla de las capas AlGaAs/GaAs y el InGaAs. Por lo que es necesaria una

deformacion en el arreglo cristalino por parte del InGaAs para poder satisfacer de manera
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elastica el desacoplamiento que existe con las otras capas ya mencionadas. Es de aqui de
donde proviene el nombre de pseudomorfico. Esta deformacion es absorbida totalmente

por ¢l fino pozo cuantico en el InGaAs.

AlGaAs

Compuerta

Figura 7. Diagrama de bandas de energia del PHEMT.

I1.1.4 Modificaciones realizadas a los FET para disminuir el ruido en éstos.

A lo largo de la historia de los transistores de efecto de campo, se ha visto la
evoluciéon que han sufrido estos componentes con la finalidad de obtener mejorias en sus
caracteristicas de ganancia y ruido. Dichas modificaciones conllevan a la generaciéon de
nuevos dispositivos con un mejor funcionamiento. Uno de los aspectos con mas interés es
el comportamiento de ruido de los transistores de microondas, por lo que en el disefio de
los mismos se buscan las formas y dimensiones Optimas infentando mejorar el
comportamiento buscado. Se han realizado diversas investigaciones que han llegado a las
siguientes conclusiones:

La tecnologia de compuerta sumergida disminuye de manera significativa la
resistencia de compuerta Ry, lo cual contribuye significativamente a la reduccion del factor
de ruido [Pengelly, 1984].

La incorporacion de capas de contactos n° (por lo general altamente dopados con

Si, aproximadamente 10'®/cm’) para los electrodos de fuente y drenaje, reduce la
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resistencia de fuente R, por un factor de cuatro, lo cual afecta de manera positiva las
caracteristicas de ruido. [Pengelly, 1984]

El comportamiento de ruido del HEMT y PHEMT es funcién del espesor del
espaciador. A bajas temperaturas un espaciador ancho es preferido debido a que se mejora
la movilidad del canal y la velocidad. A temperatura ambiente se obtienen mejores
caracteristicas de ruido y potencia con uno mas delgado debido a la reduccion de la
resistencia parasita de fuente R, y al incremento de g, [Chao et al, 1991].

Se obtiene un valor pequefio de R, cuando se cuenta con un dispositivo de longitud
de compuerta L, corta y una relacién N/a alta, es decir cuando tiene un espesor (@) de canal
activo delgado y altamente dopado (N). Es necesario hacer un compromiso en esta relacion
ya que aunque F,,;, es una funcion débil de N para un valor dado de a, F,;, toma un valor
bajo en la regiéon donde N/a es bajo, sin embargo N/a tiende a a ser parametro critico de
ruido al degradar la ganancia de potencia. [Fukui, 1979]

Ademas investigaciones recientes muestran que la fabricacion de HEMT
pseudomorficos sobre substratos InP mejora las caracteristicas de ruido de manera

considerable [Plana et al, 1993].

Hasta este punto, se ha descrito fisicamente a los transistores de efecto de campo,
su construccion, el objetivo de las capas que los conforman y el comportamiento de sus
bandas de conduccion. Mas adelante se exponen las bases para entender las caracteristicas

eléctricas de estos dispositivos.

IL2 Parametros de caja negra.

El transistor de efecto de campo es un dispositivo con tres terminales, y es utilizado
por lo general en su configuracion de fuente comun, es decir, esta terminal hace pareja con
cada una de las otras dos, formando asi con la compuerta el puerto de entrada y con el

drenaje el de salida, por lo que se le denomina al transistor: un bipuerto.
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Aunque la relacion de seiial entrada-salida en el transistor es no-lineal, el transistor
puede representarse por un bipuerto lineal para sefiales con amplitudes muy pequeiias,
asignandole ciertos parametros de pequeiia seiial.

Existen diferentes conjuntos de parametros de pequeiia sefial posibles para describir
el comportamiento del transistor, dependiendo cual de las sefiales de voltaje V, corriente / u
ondas incidentes (a; y a;) y reflejadas (b; y b;) de la figura 8, se utilizan como variables
dependientes o independientes. Estos conjuntos pueden ser los parametros: Z, ¥ y ABCD

entre otros que se presentan en el anexo 1.

a _, P
o—>p —————<—0
L, Ly
Vs Transistor v,
[ |
G o
o —»
b, b,

Figura 8. Representacion del transistor como bipuerto.

IL2.1 Pardmetros de dispersion [S].

Los parametros S se determinan en funcion de las ondas incidentes a; y a; que se
consideran como variables independientes y como dependientes a las ondas reflejadas b, y

b, representados en la matriz de la ecuacién (1), con relacion a la figura 8:
I:bi:,_l:sll Suj![al} (1)
b, Sy Sunja ]’

donde los elementos S;; y S, son llamados coeficientes de reflexion de entrada y salida
respectivamente y S,; y S;; son los parametros de transmision en directa y en inversa
respectivamente.

Todos estos conjuntos de parametros de caja negra estan relacionados entre si,

pudiendo pasar de uno a otro mediante una serie de conversiones sencillas.
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Los parametros expuestos en esta seccion se obtienen a través del andlisis del
comportamiento en altas frecuencias (AF) del transistor. En seguida se exponen las

caracteristica en corriente directa (DC) de los transistores de microondas.

II.3 Caracterizacién estatica.

Una caracterizacion estatica consiste en llevar a cabo la medicion de Iz (Vy) para
diferentes voltajes de compuerta-fuente Vg y a partir de €sta obtener los parametros

estaticos del dispositivo. La caracteristica /-V ideal de un transistor de efecto de campo se

muestra en la figura 9:

Tds
a~
ldss Vags=0V
} Vgs <0
VES vol region region de "Vds
Ohmica saturacion

Figura 9. Caracteristicas [-V ideal en un FET.

El transistor de efecto de campo tiene dos regiones de funcionamiento que son (ver
la figura 9): la regién 6hmica y la region de saturacion, en las cuales las caracteristicas de
conduccion son diferentes. En la region 6hmica la velocidad de los portadores varia
linealmente con el campo eléctrico, esto implica que la corriente /;; varie de igual manera
con el voltaje V, y en la region de saturacion los portadores se mueven con una velocidad
constante, causando asi que la corriente alcance un valor madximo y constante
independiente del voltaje drenador-fuente Vy; éste se denomina corriente méaxima de

saturacion /. En la siguiente seccion se indica como obtenerlo.
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Como se menciono anteriormente, una vez obtenida la curva y los datos anteriores,
es posible llevar a cabo el calculo de los parametros estaticos del transistor que son: la
corriente maxima de saturacion /4, la transconductancia g,, la conductancia gu y €l

voltaje de oclusion V,, como se indica a continuacion.

I1.3.1 Corriente mdxima de saturacion Iy,

Si se aplica un potencial de valor V entre el drenador y la fuente y si se pone a
tierra el electrodo de compuerta, habrd un flujo de portadores de la fuente hacia el

drenador, originando asi la corriente /, tal y como se indica en la figura 10.

& IO'S

D

S
Vds

vDsat

Figura 10. Caracteristica corriente-voltaje I;( V) para V=0,

Para pequefios valores de voltaje Vg, el transistor funciona en la region 6hmica. A
medida que el potencial V,, crece el campo eléctrico del lado del drenador aumenta hasta
que los portadores alcanzan su velocidad limite. A partir del voltaje V', donde ocurre este
fenémeno, la corriente se mantiene en un valor constante 1lamado corriente de saturacion

14 [Reynoso, 1994].
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I1.3.2 La Transconductancia g,

Se determina directamente a través del andlisis de la curva Iy = (V) a Vi
constante y permite conocer el control que se tiene sobre la corriente /; manejada desde la

tension Vs en la compuerta.

_| 2ls 2)
(),

BV, =cte

Trabajos ya realizados muestran un aumento en la transconductancia extrinseca G,

al disminuir la temperatura [Boutez, 1997].

IL.3.3 La conductancia de salida g

La conductancia de salida representa la pendiente de la curva Iz = AVyz) v su
determinacion permite evaluar la posibilidad de controlar la corriente /; a través del
voltaje drenaje-fuente V. Esta definida por la relacion:

G, = [_—j : d,] | 3)
T =Tl

Se considera como criterios de calidad del componente el obtener una

transconductancia lo mas grande y una conductancia lo mas baja posible.

IL.3.4 Voltaje de oclusion V,.

El voltaje de oclusion V, indica el valor del voltaje compuerta-fuente V, al cual el
canal del transistor de efecto de campo se encuentra bloqueado. En la figura 9, se muestra
la corriente drenaje-fuente I en funcion del voltaje de compuerta V,,. Como se puede
apreciar, una apropiada extrapolacion de esta curva a la abscisa proporciona el voltaje de

oclusion, mostrada con la linea punteada en la figura 9.
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Una vez entendidos los conceptos de parametros de caja negra y caracteristicas
estaticas de los dispositivos se puede iniciar el estudio de los criterios de estabilidad y

ganancia de los transistores.

I1.4 Criterios de estabilidad

Uno de los parametros importantes en el disefio de circuitos de microondas, tales
como amplificadores, es la estabilidad. Un dispositivo puede ser ya sea incondicionalmente
estable o condicionalmente estable, lo cual puede ser definido a través del analisis de sus

pardmetros S, como se vera a continuacion.

I1.4.1 Factores de estabilidad Ky s

El Factor de estabilidad K representa la condicién necesaria y suficiente para

asegurar la estabilidad incondicional [Ha, 1981], esto es:

= I_lSUlz _IS”IZ +|Al2 > 1 (4)
285,80
y
A =885 - SzlSJJ| <1. (5)

Si K>1 el dispositivo es incondicionalmente estable. Esto significa que sus
resistencias de entrada y salida son positivas para terminaciones pasivas; sin embargo, si K
es menor que la unidad, el transistor es condicionalmente estable y los coeficientes de
reflexion de entrada /¢ y salida /¢, deben ser escogidos cuidadosamente para operar al
componente en una region estable.

Otro factor con el que es posible determinar las condiciones de estabilidad del
dispositivo es el factor u [Velazquez, 1996], el cual se calcula como sigue:

s - ©
Sy = ASu' +|SZISlZ|

‘[[ —
|
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Si ésta es mayor que la unidad, se asegura que el transistor es incondicionalmente
estable en toda la carta de Smith, es decir, para cualquier coeficiente de reflexion 7 o0 /¢

presentado al transistor.

I1.4.2 Circulos de estabilidad.

Los circulos de estabilidad a la entrada y a la salida delimitan las regiones donde los
coeficientes de reflexion en ambos puertos son iguales a la unidad, es decir, separan las

areas estables ( | Tai l<1 y | | P~ [ <1) de las inestables sobre la carta de Smith.

Tent I‘sal
Zs — Cuadripolo « o
Eo [s1 &
L —
Ta T,

Figura 11. Coeficientes de reflexion de entrada y salida en un cuadripolo.

El lugar donde las impedancias del generador de entrada I' (ver Figura 11) generan

una inestabilidad ( T il | >1) se representa sobre la carta de Smith por medio del circulo de

estabilidad de entrada, el cual estd definido por las siguientes relaciones de radio 7. y

Sy (7)
I, -1aP|”

_ (Sll - ASzzt)‘ (8)
S,,[" ~ 1P

centro C, [Pengelly, 1984]:

[

<

Asimismo, el circulo de estabilidad a la salida se obtiene de la siguiente manera:
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9
| SuSs =
- 2 )

_ (Szz - AS!!.) (10)
e . 2 2
S| —lAl

Ambos son representados sobre la carta de Smith como se muestra en la Figura 12.

r'=0Q

(2) (®)

Figura 12. Circulos de estabilidad a la entrada y la salida.

La region estable o inestable se encuentra de una manera muy sencilla. Se calculan
los coeficientes 1, v 1., cuando se les presenta a la salida y entrada respectivamente una
impedancia de 50 Q, es decir con un /=0, que representa el centro de la carta de Smith, y si

éstos son menores que la unidad se puede decir que dicha region es estable.

ILS Criterios de Ganancia.

La medicion de los parametros S, asi como el conocimiento de los coeficientes de
reflexion presentados en los puertos de entrada y salida del bipuerto, permiten determinar

la ganancia del dispositivo.
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Existen varias definiciones de ganancia utilizadas en los circuitos a base de
transistores. Entre las mas importantes se encuentra la ganancia de potencia de transductor,

la cual se define utilizando el circuito de la figura 13.

I2
(—l\
Transitor 3
activo 1)
lineal 2 “
pdf Pent F;al pc

Figura 13. Representacion de potencias en la red.

ILS.1 Ganancia de potencia de transductor.

La ganancia de potencia de transductor se define como sigue [Carson, 1982]:

Py (11)

Py’

Gy=

siendo Py, la potencia entregada a la carga y Py la potencia disponible de la fuente. La
ganancia de potencia de transductor toma en cuenta las pérdidas por desacoplamiento en

ambos puertos de la red y puede ser calculada de la siguiente manera [Ha, 1981]:

2 _ 2 _ 2 (12)
I i . =

- |(1 _SHFG)(I_ Szzrc)“ Slzsmrcrclz |

Si se supone al dispositivo unilateral, es decir que S;; = 0, se puede obtener la

ganancia de transductor unilateral de la ecuacion anterior es decir:

(Irsf) | (1-Ieef) "

B _
=8, h=Satd

A
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Ahora bien, con esta condicion de transistor unilateral es facil obtener la condicién
de ganancia maxima, donde los coeficientes de reflexion de entrada y salida deben estar
acoplados de manera conjugada con los puertos de entrada del cuadripolo, es decir, /' =
8o yile= S, , con lo que se obtiene:
| Szl|2 (14)

e (I‘ISHIZ)(FIS::V).

Sin embargo, si se considera S, # 0, las condiciones para obtener maxima ganancia

G

serian diferentes, en el caso del coeficiente de reflexion a la entrada: /5 = (S,,) ", esto es:

SuSalec ) (15)
Lo=8y'=|8u+7 "o+ |-
1-8,,I¢
En el caso de /7, el calculo se efectia intercambiando los subindices 1 por 2 y
viceversa, ademads de 7 por 7.
Otro punto a definir cuando se cuenta con un circuito incondicionalmente estable es

la ganancia maxima disponible, que se define de la siguiente manera:

S 3 (16)
G,y === (Ki K? —1),

Stz

donde el signo positivo se utiliza cuando:
B, = l+|Sn|2 —“S‘zzlz AP >o0. £
Si K<1 la ganancia maxima estable G, puede calcularse de

S (18)
Gme = A .

Siz

De acuerdo con investigaciones realizadas en ambientes criogénicos [Belache ef al,
1991], la transconductancia g,, aumenta conforme a la disminucion de la temperatura, con
lo cual se puede predecir un aumento igualmente considerable en la ganancia disponible
del transistor. Algunos investigadores [Pospieszalski et al, 1988] y [Brockerhoff et al,
1989] reportan aumentos en la ganancia maxima disponible en el transistor de hasta un

20%. Sin embargo, esto es posible siempre y cuando el fenomeno de colapso no ocurra, en
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caso contrario, las caracteristicas de ganancia del transistor son fuertemente degradadas
[Kastalsky et a/, 1986].

Como se pudo observar en las secciones anteriores, mediante la caracterizacion en
altas frecuencias de los dispositivos es posible obtener suficiente informacion sobre las
propiedades de ganancia y estabilidad del componente. A continuacion se prosigue con el
estudio de los conceptos basicos referentes al factor de ruido, asi como a los parametros de

ruido de los dispositivos de microondas.

1.6 El transistor, cuadripolo ruidoso.

I1.6.1 Origenes del ruido.

Esencialmente el ruido que se produce en los transistores de efecto de campo en la
gama de frecuencias de microondas y ondas milimétricas es de dos tipos: el ruido de
disparo y el ruido térmico.

El ruido de disparo [Van der Ziel, 1963], se produce por los portadores al cruzar las hetero-
uniones o unién metal-semiconductor del dispositivo, su densidad espectral es directamente
proporcional a la corriente que circula entre la compuerta y la fuente. Debido a la

naturaleza del espectro en la frecuencia se considera como ruido blanco:
Sf(f)=2<ﬂo, (19)

donde ¢ es la carga del electron = -1.6><10_19 e Iy es la corriente de fuga de compuerta. Por
otro lado, el ruido térmico [Pouvil, 1994], es debido al movimiento erratico de los
portadores libres durante su interaccion con la red cristalina, bajo el efecto de la
temperatura, provocando variaciones aleatorias de su velocidad y direccion, su valor

cuadratico medio se obtiene por:

(e,))=akTRAS (i) =4kTAfIR (20)

donde £ es la constante de Boltzmann, T es la temperatura ambiente y B es el ancho de

banda. El ruido térmico estd directamente relacionado a los dispositivos que presentan
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pérdidas por conduccion, por lo que para representarlo se utiliza una resistencia en paralelo
con una fuente de ruido en tensién o en serie con una fuente de ruido de corriente. Esto se

muestra en la Figura 14:

() = 4kTRAF G.7) = 4RTAF/ R
Figura 14. Representacion del ruido térmico.

De estas dos fuentes de ruido, la primera domina en bajas frecuencias cuando la
corriente de fuga es grande y la segunda lo hace en frecuencias altas; sin embargo, una gran
disminucion del ruido térmico ocurre en funciébn de la temperatura, mejorando
considerablemente el comportamiento en ruido del componente.

Estas fuentes de ruido son consideradas independientes entre si, por lo que se dice
que no existe correlacion entre ellas. Sin embargo, cuando existe cierta dependencia entre
las mismas, debido a que tienen el mismo origen fisico, éstas pueden estar total o
parcialmente correlacionadas [Van der Ziel, 1963].

En los transistores de efecto de campo, una variacién en la velocidad de los
portadores en el canal provoca una corriente de ruido iy, y debido al acoplamiento
capacitivo que existe entre compuerta y canal se produce una fuente de ruido i, la cual esta
parcialmente correlacionada con la primera, debido a que son causadas por el mismo
fenomeno fisico. El coeficiente de correlacion se expresa de acuerdo a la relacion (21)

[Van der Ziel, 1963]:
figia ) @D
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En el transistor se presentan, aunque en bajas frecuencias, otros tipos de ruido
denominados ruidos en exceso, que son: el ruido de generacion recombinacidn y el ruido
1/f, conocido como "flicker". Estos se sobreponen al ruido térmico y al de disparo en las
frecuencias bajas de 0.01 Hz hasta 100 Mhz. Estos ruidos en exceso son causados por los
efectos de fluctuacion de densidad de portadores debidos a la presencia de defectos y a los
fenomenos de trampas presentados en este intervalo de frecuencias. Sin embargo, este
estudio sera enfocado a frecuencias que van mucho mas alla del dominio de estos tipos de

ruido.

I1.6.2 Representacién de cuadripolos ruidosos.

El analisis de ruido en un cuadripolo ruidoso se lleva a cabo separando el circuito
ruidoso del no ruidoso, esto es, el primero se representa por dos generadores de ruido
parcialmente correlacionados conectados al exterior del bipuerto no ruidoso. Existen tres
formas diferentes de hacerlo [Rothe et al, 1956} por medio de un circuito equivalente de
Norton, de Thevenin o mediante una representacion tipo cadena.

Estas se utilizan dependiendo del circuito que se desee analizar, buscando siempre
emplear la mas conveniente para la simplificacion del problema. En este estudio se tomara
la ultima debido a las ventajas que acarrea para el calculo de los cuatro parametros de

ruido. Esta representacion se muestra en la figura 15:

HC
Cuadripole
F no ruidoso
¥ i
[T}
_. D
B B

Figura 15. Representacion tipo cadena de un cuadripolo ruidoso.

Se describe por el siguiente sistema de ecuaciones [Rothe ef al, 1956]:
Vi = AV, - BI, +v, (22)
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I, = C¥, =DE, 4i. (23)

La ventaja de este esquema es que todas las fuentes de ruido del circuito se
transfieren a la entrada, separando el circuito ruidoso (planos A-B a A'-B') del cuadripolo

no ruidoso (planos A'-B'a C-D), facilitando de esta manera el analisis.

I1.6.3 Definicién del factor de ruido y temperatura de ruido.

El factor de ruido de un bipuerto se define como la relacién de la potencia de ruido
disponible a la salida por unidad de ancho de banda, sobre la porcion de ésta a la salida
debido a una terminacidn de referencia conectada a la entrada a una temperatura ambiente
T, [Haus et al, 1959].

El factor de ruido F es una figura de mérito que indica la degradacion de la relacion
sefial a ruido (S/N). Por lo que una definicion equivalente a la anterior seria

[Motchenbacher, 1973]:

Fe relacion sefial aruido alaentrada S / & . (24)
relacidn seflal a ruido ala salida S, I N,
siendo N, y N, las potencias de ruido disponibles a la entrada y a la salida del cuadripolo
respectivamente.
Una manera mas sencilla de comprender este concepto, es por medio del analisis

basado en la figura 16, que se muestra a continuaciéon [Medina, 1996].

Carga caliente
DBP
T
4 3
T, = o
Carga fria Ni

Figura 16. Principio del método de caracterizacion de ruido.

La medicion del factor de ruido FR consiste en determinar la temperatura efectiva

de tuido 7, del dispositivo bajo prueba DBP. Dicho parametro se relaciona con la
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temperatura equivalente de ruido a la entrada de una red "ideal" a la cual se encontraria un
valor de resistencia que genere la misma potencia de ruido agregada N, por una red "no-

ideal" (ver figura 17).

red no-ideal

red ideal

mZ --AZ MZ

i : >
T T, Iy Ts (° K)

Figura 17. Potencia de ruido vs temperatura.

El andlisis se basa en calcular el factor de ruido FR del DBP a partir de la medicion
de las potencias de ruido N, a la salida del dispositivo, cuando se le presenta a su entrada
una fuente de ruido en sus estados de encendido y apagado. Es decir, cuando las
temperaturas equivalentes de ruido de este Giltimo son iguales a 73 (temperatura en estado
caliente) y 7¢ (temperatura en estado frio) respectivamente [Froelich,1986].

La metodologia se lleva a cabo calculando primeramente el factor y, el cual

representa la relacion entre N; y N,, esto es:

N, _GB(T, +T,) (25)

YEN, T GBI+ 1)

donde N, y N; son las potencias de ruido medidas a la salida del DBP cuando se le presenta
en la entrada las temperaturas de ruido 7, y Ty respectivamente (ver figura), G es la
ganancia del DBP y B es el ancho de banda de medicion. Ahora bien, una vez determinado
el factor y, la temperatura equivalente de ruido 7, se obtiene llevando a cabo un simple
despeje de la ecuacion (25) , como se indica a continuacion:

r, =2 (26)
y—
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El factor de ruido FR y la temperatura equivalente de ruido 7, se relacionan como

lo indica la siguiente ecuacion:

Fr=tetth 27)
T,
de aqui que:
FR=1+2%. (28)
T

0

donde 7, es la temperatura ambiente de referencia (290° K).
Esta metodologia tiene la desventaja de ser lenta y dificil de implementar, ya que a

cada frecuencia de medicién se requiere de un filtro pasabanda.

11.6.4 Los pardametros de ruido.

La caracterizacion de los parametros de ruido del transistor consiste en determinar
sus cuatro parametros de ruido que son: el factor de ruido minimo F,,;, la resistencia
equivalente de ruido R,, la magnitud del coeficiente de reflexién optimo | I“OPJ y su fase
(Copt). Estos pueden ser determinados por medio de un método de medicién como el
método de impedancias multiples [Lane, 1969], o mediante el calculo directo de la matriz
de correlacion [Hillbrand, 1976] partiendo de un modelo de ruido del dispositivo,
permitiendo conocer directamente dichos parametros.

Como se indica en la definicion del factor de ruido de la seccion [1.6.3, el factor de
ruido en un bipuerto depende de la admitancia ¥; de la fuente que se presenta a la entrada,
asi como de la frecuencia y de la temperatura de operacion.

El calculo del factor de ruido se lleva a cabo partiendo del comportamiento de las
fuentes de ruido a la entrada del cuadripolo en una representacion tipo cadena, mostrada en

la figura 18.
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a 11 € A 2
*‘C
Cuadripolo
. e ruidoso
ﬂ 1 %
[T]
el H —& D
B g

Figura 18. Circuito para el calculo del factor de ruido de un cuadripolo.

Se puede apreciar que las fuentes de ruido en corriente /,,(f) y en tension V,,(7),
asociadas al cuadripolo, son referidas a la entrada en los planos A-B y A'-B'; por su parte
1,5(t) modela la contribucién de ruido del generador.

Las fuentes de ruido 7,,(f) y V,(f) son parcialmente correlacionadas, sin embargo,
son independientes con respecto a la fuente de ruido del generador /7,5(¢); de aqui el factor

de ruido se deduce como [Buckingham, 1983]:

F= |1m-(t)+ [,,()+ YGVW(,‘)!2 (29)

NG

Empleando la densidad espectral de potencia de las fuentes de ruido y desarrollando

la ecuacion (29), se puede obtener la expresion que describe el comportamiento del factor

de ruido a través de su representacion de admitancias [ Haus et al, 1960]:

1
F=F

(30)
=8 ’ GG Gmﬂ

2
i%—%Js
donde F es el factor de ruido, F,,;, es la figura de ruido minima, Y; es la admitancia del
generador, Y es la admitancia del generador 6ptima, G es la conductancia del generador

y G, es la conductancia equivalente de ruido.

Por medio de una manipulacién algebraica, utilizando To = (l—rG)f(l +rG) se
obtiene la ecuacion que describe el comportamiento del factor de ruido, en funcién del

coeficiente de reflexion 7 presentado a la entrada.
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Fopf_r(?z 31
2(l—lrc;lz) wh

Esta ecuacion representa las variaciones del factor de ruido del transistor en funcion

4
F=me 5
Z |1+1“0p,

del coeficiente de reflexion 7, presentado a la entrada. Como se puede apreciar en la
figura 19, la funcion describe una paraboloide circular, donde el valor de R, indica la
sensibilidad en el factor de ruido a un desacoplamiento de entrada. Esta sensibilidad se ve
reflejada en la pendiente de crecimiento de la misma de forma directamente proporcional,
es decir, indica que tan abierta o estrecha resulta ser la curva. El factor de ruido minimo
F..» se encuentra cuando se le presenta al cuadripolo una impedancia tal que su coeficiente

de reflexion I = Iy,

Figura 19. Factor de ruido en un transistor.

Una vez presentados los fundamentos y bases teodricas del funcionamiento y las
caracteristicas de los transistores de microondas, en particular los de efecto de campo de
movilidad electrénica elevada, adecuados para operacion a frecuencia de microondas v
ondas milimétricas, en los capitulos siguientes se presentan resultados de la caracterizacion

y analisis a temperatura ambiente y criogénica.
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III MODELADO DEL TRANSISTOR.

Existen dos maneras de modelar las caracteristicas dinamicas y de ruido del
transistor. Una de éstas es por medio de modelos fisicos, y la otra es a través del circuito
eléctrico equivalente de pequeiia sefial.

Los modelos fisicos, como su nombre lo indica, parten del analisis de los
pardmetros fisicos tanto de construccion como de polarizacion, asi como de fenémenos
eléctricos dentro del dispositivo. Dichos parametros se obtienen por medio de un calculo
analitico. En la literatura existen varias publicaciones sobre modelos fisicos de transistores,
como la de [Pucel ef al, 1974], [Das, 1991] y la de [Chao et al, 1989], en esta seccion se
tratardn de manera somera los conceptos utilizados en este ultimo trabajo.

El modelo de circuito eléctrico equivalente se obtiene del analisis de las mediciones
de los parametros de dispersion del transistor. Con éste es viable interpolar a altas
frecuencias el comportamiento del transistor tanto en sus parametros de dispersion como en

el comportamiento de ruido. A continuacion se presentaran estos dos tipos de modelos.

Iil.1 Modelos fisicos.

El modelo fisico de [Chao et al, 1989], toma en cuenta los efectos producidos por la
disminucién de las dimensiones del dispositivo, por lo que se incluyen los efectos de
balistica, inyeccion de portadores en el substrato semi-aislante, calentamiento de electrones
en el canal, etc. Todos éstos juegan un papel importante en la determinacion de las
caracteristicas del dispositivo PHEMT con dimensiones de compuerta micromeétricas.

El modelo de control de carga desarrollado estd basado en la teoria descrita en
[Grinberg, 1989], que utiliza una aproximacion lineal de la velocidad del electrén v como
se describe en las siguientes formulas:

v=pF para F <Fg, (32)
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v= vgpara F>Fg, (33)
Fg=vg/ 1. (34)
donde u es la movilidad para campo pequefio, /* es el campo eléctrico, F; es el campo
eléctrico de saturacion y vges la velocidad de saturacion del electrén.
Sin embargo, se sabe que el valor de vg en dispositivos con canal corto es muy
diferente de la velocidad de saturacion en una muestra semiconductora grande, en la
primera es considerablemente alta y dependiente de la longitud de compuerta efectiva Ly

Simulaciones unidimensionales arrojan la siguiente formula de interpolacion para vs [Chao

et al, 1989]:

vs = (02241392, )x 107/ L,,,, (3%)

donde L.z estd en um y vg en cm/s. La velocidad depende tanto del campo como del
potencial eléctrico, de aqui que el modelo llega a un valor efectivo de la velocidad del
electron en un campo eléctrico alto que proporciona una idea general de ésta, mas no una
informacion acerca de la forma del perfil de velocidad en el canal.

Basandose en la aproximacion anterior y suponiendo que las caracteristicas de
corriente-voltaje en dispositivos con canal corto se saturan cuando el campo eléctrico F
alcanza el campo eléctrico de la velocidad de saturacion F en el lado del drenaje del canal,

se obtiene la siguiente ecuacion para la corriente de saturacion de drenaje.

- qnsJuFSW[(l +az)1f2 -a], (36)
a=F Ly | (qnd), (37)

€= ke,, (38)
k=13.18-3.12X, (39)

donde n, es la concentracion de portadores en el lado de la fuente del canal, € es la

permitividad dieléctrica del Al,Ga; As, d es la distancia entre la compuerta y la
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heterointerface, W es el ancho de la compuerta, X es el porcentaje de &tomos de Al en el
Al,Ga; (A y g es la carga del electron;
L, =L, +pld+Ad) (40)

es la longitud efectiva de compuerta, L, es la longitud metalargica, Ad es el espesor del 2-
DEG, y B es una constante con valor tipico =~ 2. La longitud fd+Ad) representa el ancho
del agotamiento total lateral y es una funcién del ancho de sumersion de la compuerta en el
HEMT. Una aproximacion simple para »;, esta dada por:
n,=ov, -,)[qld + Ad)] , (41)
donde V; es el voltaje de umbral:
< (42)
V, = ¢, - AE, —(gq/ &) N, (x)xdx
0
y ¢ es la altura de barrera del metal; AE, es la discontinuidad de banda de conduccion y N;
es la densidad de contaminacion en el Al,Ga, As.
Sin embargo, el calculo de ng no toma en cuenta la transferencia de espacio real de
electrones en el AlGaAs, que puede jugar un papel importante en el HEMT de canal corto,

de aqui que ng se calcula numéricamente como se describe en la publicacion del modelo

[Chao ef al, 1989].

IIL2 Circuito eléctrico equivalente de pequeiia sefial.
El circuito eléctrico equivalente de pequefia sefial mostrado en la figura 20 se
utiliza para modelar los parametros [S] del dispositivo en las diferentes condiciones de

polarizacién y temperatura.
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Figura 20. Circuito equivalente de pequefa sefial del transistor.

Debido al papel tan importante que juega en el disefio de circuitos de microondas,
es necesario que estos modelos sean lo mas preciso posible, ain fuera de los intervalos de
frecuencia de medicién, logrando asi reduccion en los costos de fabricacion de los
dispositivos. El circuito eléctrico de pequefia sefial permite también tener una idea de la
magnitud de las componentes fisicas en el transistor, como por ejemplo: el valor de las
capacitancias Cgs y Cgy indican el comportamiento de la zona de agotamiento en el canal.
Posteriormente en este trabajo se utilizard dicho circuito para la determinacion de los
parametros de ruido, mediante la ayuda de modelos de ruido de los transistores de efecto de
campo. A continuacion se presenta el circuito eléctrico utilizado en este proyecto para
modelar el transistor PHEMT [Aniel, 1995].

Como se puede apreciar en la figura 20, las terminales de acceso al transistor se
modelan por una linea de transmision, cuyos parametros: impedancia equivalente (Z),
longitud (L), velocidad (V), resistencia en serie (R), pérdidas en la linea (G) y frecuencia de

efecto piel (F), se encuentran por medio de optimizacion utilizando el paquete de computo
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MDS (Microwave Design Systems) [Anoén., 1994], y comparando los parametros de
dispersion del modelo de linea de transmision 77 disponible en el MDS y los de una linea
cargada con un corto circuito CC, un circuito abierto CA y en transmisién, construidos en

la misma oblea del transistor y mostrados en la figura 21.

oL

=
e -
T
Circuito abierto (CA) Corto circuito (CC) En transmisién

Figura 21. Linea de acceso al transistor cargada con un corto circuito (CC),

Circuito abierto (CA) y en transmision.

Una vez obtenidos estos parametros de linea se procede a determinar el resto de los
elementos con la utilizacidn de un programa computacional realizado por N. Zerounian
[Aniel ef al,1997), el cual esta basado en publicaciones relacionadas con la extraccién de
los elementos del circuito eléctrico de pequefia sefial [Dambrine ef a/, 1988], de acuerdo a
la siguiente metodologia:

1) Se determinan los elementos extrinsecos Ry, Lg, Ry, Ly, Rg, Ly, basdndose en mediciones
de parametros S con el dispositivo polarizado en condiciéon "FET frio" (cold FET), es
decir, V >0y Vg = 0.

2) Utilizando algebra matricial, se determinan los parametros Y del transistor intrinseco
partiendo de la medicion realizada en 1).

3) Se calculan los valores de los elementos R;, Cgs, Cgs, Coa, Gm, Rys a partir de los
parametros Y.

4) En la figura 20 se pueden diferenciar los circuitos de los dispositivos intrinseco y

extrinseco, donde cada uno de éstos representan:
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Elementos extrinsecos:

Ly, Ly y Ly: Representan las inductancias parasitas del transistor.

Rg:

Resistencia de compuerta.

Ray Ry Resistencias de acceso de drenaje y fuente.

Cgse y Cgae:  Capacitancias electrostaticas entre la compuerta y las capas de drenaje y

fuente

Elementos intrinsecos:

(¢

(2]

Gd,:

Ri:

Transconductancia intrinseca, corresponde a la eficacia de control de
corriente en el canal bajo la compuerta.

Indica el tiempo de retardo en la respuesta de la corriente /; en funcion de
s
Modela la zona de agotamiento del canal y describe la eficacia de control de
los portadores por el diodo Schottky.

Capacidad debida a la variacion de la carga almacenada en la zona de carga
de espacio bajo la compuerta en funcién de Vg

Conductancia del canal de salida. Indica el control de electrones logrado por un
voltaje V.

Representa la resistencia de la zona de bajo la compuerta, la cual es semejante a
una red de distribucién RC. La impedancia de entrada de esta linea es equivalente a
R; en serie con Cg.

Resistencia parasita de las regiones pasivas del semiconductor y del contacto con la
metalizacién de compuerta (resistencia de fuga del diodo Schottky).

Elemento parasito del contacto compuerta-drenaje, representa la resistencia de fuga
de esta union.

Al igual que en la unién G-S, en G-D Rjzy C,q rtepresentan la zona de agotamiento

en esta union.
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Una vez determinados los elementos extrinsecos, se consideran invariables con la
polarizaciéon; sin embargo, es necesario determinarlos cada vez que se cambia de
temperatura.

Los elementos intrinsecos son dependientes tanto de la temperatura como de la
polarizacion, por lo que se han realizado trabajos previos en este tema que arrojan
metodologias para la obtencion de relaciones que permiten obtener la dependencia en
temperatura de cada uno de estos elementos, como lo presenta [Lardizabal et al, 1996] en
su publicacion: un incremento en la temperatura ambiente da lugar a una reduccion de la
velocidad de saturacién de portadores, una caida en la transconductancia G, y un
incremento en Ry En el caso de Cg, se puede esperar un incremento debido a la
disminucion tanto en la zona agotamiento asi como la altura de la barrera Schottky con el
aumento de la temperatura. Sin embargo, cabe mencionar que Cg, es dependiente de la
polarizacion y la pendiente puede cambiar a negativa en funcién de los voltajes aplicados.
Sin embargo, estas variaciones esperadas son pequeiias, al igual que para Cpy y Cy.

Los elementos intrinsecos de Ry (con un valor pequefio < 1 Q) y Rgq y Rg, (con
valores elevados > 5 kQ) pueden ser despreciados si se desea simplificar los calculos, ya

que su influencia en el comportamiento del circuito es minima.

.3 Modelos de ruido.

La necesidad de contar con un modelo de ruido que describa fielmente el
comportamiento de ruido del transistor proviene de la dificultad y las limitantes que se
presentan en la extraccion de los parametros de ruido a frecuencias muy altas por medio de
los métodos de medicién de ruido existentes. El interés radica en el disefio de circuitos de
bajo ruido que operan a frecuencias arriba de 100 GHz. En estos intervalos, una de las
maneras viables de extraer el comportamiento de ruido es haciendo uso de modelos que
permitan obtener sus parametros mediante mediciones tomadas a bajas frecuencias.

De los modelos de ruido presentados en la literatura se pueden hacer dos grandes

grupos: el primero, de aquellos que describen el comportamiento de ruido del transistor
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basados en las ecuaciones fundamentales del transporte del semiconductor [Van der Ziel,
1963],[Pucel et al, 1975],[Cappy, 1988], dando un tratamiento comprensible de la seiial y
de la generacion de ruido en el transistor. El segundo grupo, que apoyandose del circuito
eléctrico de pequefia sefial, basa su analisis en conocimientos empiricos para el desarrollo
de ecuaciones que permitan describir la evolucion de los parametros de ruido en la
frecuencia. [Fukui, 1979],[Pospieszalski, 1989]. Este grupo, aunque no provee una
descripcion de los mecanismos que generan el ruido en el transistor, es el mas utilizado
para modelar el comportamiento de ruido del dispositivo.

En esta seccién se vera basicamente el modelo de dos coeficientes de

[Pospieszalski, 1989], y el de tres coeficientes desarrollado por [Pucel ef al, 1974].

I11.3.1 Modelo de ruido intrinseco de Pospieszalski.

El modelo de Pospieszalski utiliza dos fuentes de ruido asociadas al transistor
intrinseco. Dichas fuentes se asocian a la entrada y a la salida del circuito, siendo
gobernadas por la relacion de Nyquist [Nyquist, 1928]. A cada una de éstas se les asigna
una temperatura equivalente de ruido.

Por su simplicidad y la facilidad con la que se determinan sus coeficientes, el

modelo de Pospieszalski resulta ser el mas utilizado.

IIL3.1.1 Circuito eléctrico asociado a las fuentes de ruido.

El modelo de ruido de dos parametros presentado por Pospieszalki [Pospieszalski,
1989], fue desarrollado para transistores de efecto de campo de gran tamafio. Este modelo
utiliza dos fuentes de ruido independientes: una fuente en tension e, asociada al circuito de
entrada por medio de la resistencia R; y otra en corriente a la salida iy, asignada a la

conductancia de salida G4, como se puede apreciar en la figura 22.
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Figura 22. Circuito equivalente de ruido de un transistor intrinseco.

En el transistor intrinseco se producen dos corrientes de ruido: una en el drenaje y la
otra en la compuerta debido al acoplamiento capacitivo que existe entre la compuerta y la
fuente Cg,. Esta segunda corriente est4 parcialmente correlacionada con la primera.

Ahora bien, con el fin de simplificar el analisis, se elimina el coeficiente de
correlacion entre éstas suponiendo lo siguiente: la fuente de corriente de ruido en el
circuito de salida (drenaje) se divide en dos partes, siendo la primera una fuente de ruido
completamente correlacionada con la de la compuerta y una segunda que sea totalmente
independiente de ésta.

En el modelo de Pospieszalski, la fuente de tension e ” modela el proceso que

producen las dos corrientes de ruido perfectamente correlacionadas tanto en el drenaje
como en la compuerta con un coeficiente de correlacion puramente imaginario. La fuente
i, modela el comportamiento de la fuente de corriente de ruido en el drenaje que no esta
correlacionada con ninguna de las otras dos. Estas fuentes estan representadas en la figura

22 y sus expresiones son las siguientes:
(e,) = 4T, RAS 43)
(is?)=4KT,G,Af (44)

En este modelo se puede ignorar el coeficiente de correlacion si se expresan las

caracteristicas de ruido medido con suficiente exactitud [Han e a/, 1996].
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La caracteristica principal de este modelo, es que a los elementos resistivos antes
descritos, aunque siguen la relacion de Nyquist para la descripcion de su densidad espectral
de potencia ruido, [Pospieszalski, 1989] les asigna una temperatura de ruido diferente a la
temperatura ambiente a R; y G4 denominadas 7, y 7, respectivamente.

Sin embargo, aunque este modelo es uno de los mas utilizados actualmente debido
a su sencillez y aun cuando sus resultados concuerdan con las mediciones de los
parametros de ruido, estas temperaturas no tienen atn una explicacion teorica bien definida

ya que el modelo fue desarrollado experimentalmente.

I1.3.1.2 Cilculo de los coeficientes T, y T

Algunas investigaciones han demostrado que la temperatura de ruido en la entrada
T, es equivalente a la temperatura ambiente [Hughes, 1992], [Tasker e al, 1993], y para
encontrar la temperatura de ruido a la salida 7, estos autores siguen el siguiente proceso:
1. Extraccion del circuito eléctrico equivalente de pequefia seiial basandose en la medicion
de los parametros de dispersion.
2. Medici6n del factor de ruido del transistor con una carga de 50 Q a la entrada, es decir
F'sp, a una frecuencia y punto de polarizacion fijos.
3. Asociacion de 7, para la conductancia G y 7, para cada uno de los elementos resistivos
del circuito.
4. Optimizacion de 7; hasta que el factor de ruido FR a la salida del dispositivo sea igual a
F'sp medido.
Otra manera alternativa de calcular las temperaturas equivalentes de ruido 7, y 7,
es mediante las siguientes relaciones [Gasquet ef al/, 1995]:

Ce’ (45)
Tym T,
(Cgs + ng)
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Tan [1 + —Gi] T, (46)
Gy

La ventaja que éstas presentan es que pueden ser calculadas facilmente una vez que
son determinados los elementos del circuito equivalente de pequeiia sefial, que como ya se
ha mencionado anteriormente, se extraen basandose en las mediciones de los parametros de
dispersion, los cuales varian en funcion de la polarizacion y la temperatura, lo que hace que
Ty y T4 lo hagan de la misma manera, haciendo valido el modelo también a temperaturas
criogénicas.

En este caso, es necesario resaltar que cuando se desee utilizar el modelo de
Pospieszalski para el calculo de los cuairo parametros de ruido del transistor intrinseco, la
temperatura equivalente a la entrada se puede considerar igual a la temperatura ambiente

T,, ya que €ste no incluye el elemento Cgy, es decir Cog= 0 en la ecuacion (45).

IML.3.1.3 Cilculo de los pardmetros de ruido en funcién de T, y T,

Un modelo de gran utilizacion actualmente es el modelo de Pospieszalski, donde el
calculo de los cuatro parametros de ruido consiste en el conocimiento de una temperatura
de ruido minima 7,,;,, una impedancia optima Zop Y una conductancia g, o parametro N
[Lange, 1967], que ha sido encontrado util en la descripcion de parametros de ruido. La

expresion para calcular la temperatura de ruido 7 . y la medicion de ruido M de un

bipuerto con un generador con impedancia Z, a la entrada, son las siguientes:

f 7\ £\
7. =2—|G J‘T+[—j ¢ ZT2+2(—J oaTa,
i 7. i ResTeTa 1. rgs gds Ta T FesQdsTd 7
el factor M,
I 1 (48)
T, :

y la temperatura equivalente de¢ ruido,
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2
To=Twint 4NTo 'F“:r"”’l —, (49)
(1= |0’ )1 - i)
donde:
N= Rop[. En. (50)

Finalmente, los parametros de ruido puede ser encontrados con las siguientes

relaciones:
fc)zRg; e, 1 (51)
Zar: B —+ 5
’ \[f GaTs T gy
T Ta Gs "
=?jRgs+E'Gm2 (1+ EUECg.szRg.s‘), (52)
F=1+M. (53)

Este modelo fue retomado por [Hughes, 1992] con la consideracién de que 7, es
muy cercana a la temperatura ambiente, la cual puede ser aproximada por dicho valor y la

temperatura equivalente de salida 7,; como tnico pardmetro ajustable.

1I.3.2 Modelo extrinseco de tres coeficientes.

Uno de los pioneros en el estudio del ruido en los transistores de efecto de campo
fue Van der Ziel, (1963). Posteriormente Pucel et al, (1975), se basaron en dichas
investigaciones para describir el comportamiento de ruido del transistor partiendo de un
analisis fisico del mismo.

El modelo de tres coeficientes describe el comportamiento de ruido del transistor en
base a las ecuaciones fundamentales del transporte del semiconductor lo que lo hace un

modelo completo pero poco practico de utilizarse.
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I1.3.2.1 Circuito eléctrico asociado a las fuentes de ruido.

El modelo esta representado por dos fuentes de corriente de ruido en paralelo con la
compuerta y el drenaje del transistor intrinseco respectivamente (ver figura 23), las cuales
estdn en funcion de tres parametros adimensionales P, R y C, independientes de la
frecuencia, pero que dependen de la polarizacion, de la geometria y de la calidad del

transistor.

Transistor intrinseco
(o D
B % Cal :
—O—H— | :
' ZRi 1 l:
' Gm = !
0 T 0, J 9.
1 I
1

Figura 23. Modelo de Pucel.

¥ 5 —2 . ‘o
La fuente de corriente a la salida i, representa el ruido en el canal de conduccion,

el cual se genera debido a la variacion de la velocidad instantanea de los electrones

causado por la agitacion térmica, y esta dada por;

l.ci¥2 = 4kToPGm.Afl (54)

El acoplamiento capacitivo que existe entre la compuerta y el canal de conduccién

. . . . =2
(Cgs) provoca que se genere en el circuito de entrada una corriente de ruido 7,
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completamente correlacionada con i,” . Esta ultima se representa por una fuente de

corriente en paralelo con la entrada del transistor intrinseco y es de la forma:

2.2
Co'@ AF, (55)

i’ = 4kToR

o (56)
. 2 ’
\ig'ia

Pucel (1974) utilizo también el modelo de tres parametros para describir el

comportamiento de ruido del transistor. Para calcular dichos parametros utiliza una serie de
relaciones que dependen de las condiciones fisicas del dispositivo teniendo en cuenta su
construccion y punto de polarizacion. Esto lo hace un modelo mas confiable dado que sus
coeficientes se calculan basandose en las caracteristicas del comportamiento del transistor
[Pucel ef al, 1974], y no de aproximaciones o eclementos ajustables. Sin embargo, para el
manejo de sus expresiones €s necesario apoyarase de un programa computacional, con esto
se determinan tanto los elementos del circuito de pequefia sefial, como los parametros P, R
y C, empleados en el calculo de los parametros de ruido.

En la proxima seccion se presenta la metodologia utilizada en este trabajo para la

determinacion de dichos parametros.

IIL3.2.2 Célculo de los coeficientes P, Ry C.

Para la determinacion de los parametros P, R y C del modelo de Pucel, se ha basado
en el concepto de matriz de correlacion [Hillbrand ef al, 1976], la cual se puede obtener de

dos maneras diferentes: una de éstas se basa en la medicion directa de las fuentes de
corriente de ruido i, e iy [Dambrine et al, 1993], en paralelo con la entrada y la salida

respectivamente, para proceder posteriormente al calculo de la matriz de correlacion:

v Gd) (i) (57)

Cr =27 (i) (i)
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Por otro lado, una manera alternativa de calcular Cy de un modo mas sencillo y
directo, es a través del calculo de la matriz de correlacion C, [Hillbrand et al, 1976],
basandose en los parametros Z del circuito eléctrico equivalente del transistor intrinseco.
Estos se pueden obtener ya sea por simulacion, o bien de manera analitica efectuando un
desplazamiento del plano de referencia empleando la técnica del "de-embedding"
utilizando los parametros medidos del dispositivo en los planos de referencia de entrada y

salida del transistor. Esta relacion se define [Hillbrand ef al, 1976]:
z = ZkTRe{Z}. (58)

Posteriormente, se cambia de representacion de C; a Cy, empleando una
transformacion por medio de los parametros Y como se muestra en la ecuacion (52)

[Hillbrand et al, 1976]:
Cr=T0 0T . (59)

El signo (+) representa el Hermitiano de Y, que no es otra cosa que la transpuesta

del complejo conjugado de Y.

! s . -2  —2
Una vez obtenida Cy, el valor cuadritico medio de las fuentes /, e i, ,y el de su

coeficiente de correlacion i, , se obtienen directamente los elementos de la matriz C,,

resultando:
i =2A Ve (60)
i =2A fCl22). (61)
iy =2AfC/[12] (62)

Una vez determinada la magnitud de las fuentes de ruido y el coeficiente de
correlacion, asi como los valores de g,,, C,, y @, se sustituyen en las ecuaciones (55) y (56),

para obtener los parametros P, R y C buscados.
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IIL3.2.3 Calculo de los pardmetros de ruido en funciéon de P, Ry C.

Van der Ziel fue uno de los primeros en trabajar en este tema y una de las primeras

expresiones del factor de ruido minimo en funcion de P, R y C esta dada por [Van der Ziel,

1963]:
F ,14{ ),fPR(l c2) (63)

donde £, es la frecuencia de corte del transistor intrinseco.

__m (64)
e 2xC__-
g8

f

Pucel también trabajé con el modelo de tres parametros. En su analisis considera
que algunos elementos del transistor intrinseco tienen poca influencia sobre el
comportamiento de ruido del transistor y los descarta como es €l caso de: C C 4y &, asi
como también incluye elementos extrinsecos R, y R, que considera que tienen influencia
primordial en el valor de F,,;, [Pucel et al, 1974].

Las expresiones para determinar los parametros de ruido estan basadas también en
los coeficientes P, R, y C introducidos en el modelo anterior. Estas se muestran a

continuacion:

[
F uin = 1+ 2/Ke K- + gl Re + R;)]Lf—] + 2 Kegmd Rs + Ry + KCR,-)](fi) (65)

donde

K, = P.[[pc\{gz -(1—C2)-§~}, (66)

o (67)
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K.= R(] z_ CI) . (68)
[I—C g +(1—C2)%

El calculo de la resistencia equivalente de ruido esta dada por:

1+ ZC s?']?i2
r=(R,+R)+K(—2—2 (69)
n m
La figura de ruido tiene su minimo valor cuando la parte imaginaria de la
impedancia del generador es igual en magnitud y en signo opuesto a la parte imaginaria de

la impedancia de correlacion Z.=R,+j X, y la parte real de Z; tiene su valor 6ptimo de

Rs,opt'
K.
Ze=(Re+ R)+—, (70)
Yu
|
N\ (71)
Zs,opt = ]iRcz o (g_) - _] Xe.

Cappy llega a nuevas expresiones de los parametros de ruido en funcion de estos

tres pardmetros despreciando R; y C,z [Cappy, 1988]:

f PR(1-C?) (72)
Faoin=1+2yP+R-2CJPR L |om R+ R :
v chgm( R TP 2R
ademas,
PR(1-C?) (73)
- grlRet R+ drp 1 L [ P—CJRP ]
e P+R-2CyJPR @Cg  jwCos\ P+ R-2CVRP
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donde

gn= g{fi] JP+R-2CRP. (74)

Estos modelos concuerdan en los siguientes puntos [Boudiaf, 1993]:

- El ruido de la compuerta influencia F,,;,, igualmente en bajas frecuencias.

- Fouim conserva una evolucion lineal en bajas frecuencias.

- Si las R's de acceso son despreciables, todas las formulas son iguales a la de Van
der Ziel.

- El efecto de la correlacion entre las dos fuentes de ruido iy € iz, se traduce en una

disminucidén del factor de ruido minimo.

IML3.3 Parametros de ruido del modelo extrinseco a partir de la matriz de

correlacion.

El objetivo principal del modelado de ruido es poder predecir el comportamiento de
ruido de los dispositivos. Para esto, es necesario tomar en cuenta todos y cada uno de los
elementos, incluyendo las fuentes de ruido que componen el circuito, con el fin de
determinar de manera confiable los parametros de ruido del transistor. En esta seccion se
presenta un analisis de ruido realizado al transistor partiendo del circuito eléctrico de

pequetia sefial basandose en los modelos antes estudiados.

IL.3.3.1 Asociacion de elementos extrinsecos.

En la seccion [11.3.1 y I111.3.2 de este capitulo se analizaron dos tipos de modelos de
ruido del transistor intrinseco.

Sin embargo, el objetivo final es conocer el comportamiento del dispositivo en sus
planos de referencia de entrada y salida, incluyendo el efecto de cada uno de sus elementos.
Para esto, en este trabajo se utiliza el circuito eléctrico equivalente de pequeiia sefial del

transistor asociado al modelo intrinseco de [Pospieszalski, 1989], asi como otra fuente
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adicional que modele el comportamiento del ruido de disparo presente en el transistor a
frecuencias bajas (hasta 5 Ghz), como se muestra en la figura 24.
ngc

f
.Y

Igo:
i Lg eg Rg eg d R‘d ef d Rd Ld LT
= + - : | + M)
GO AT O C' HE O w—p-

e . 6V [ G, LG
Z! L‘.v vs - egs g tds
R,G,F
R

Figura 24. Modelo de ruido del transistor extrinseco.

Los elementos considerados en el analisis se enlistan a continuacion:

1. El modelo de [Pospieszalski, 1989] se selecciond debido a la sencillez para el calculo
de sus coeficientes de temperatura 7, y 7, y por otro lado, a la convergencia que
presentaron los resultados de los parametros de ruido utilizando las relaciones
publicadas por el mismo autor con los obtenidos mediante la simulacion de ruido
realizada en MDS para el dispositivo intrinseco.

2. En el modelo se toma en cuenta la contribucion de ruido del transistor intrinseco, sin
embargo, si se desea considerar el ruido térmico producido por los elementos resistivos
del circuito eléctrico, es necesario agregar a cada uno de ellos una fuente de ruido en

tension o corriente cuya densidad espectral de potencia esté¢ dada por la relacion de
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Nyquist. Es decir, ’e,. |2 = 4kTRAf o ]i,. lz = 4kTG,Af respectivamente. Adicionalmente,
los elementos reactivos del modelo se consideran no ruidosos.

3. El ruido de disparo se represent¢ por medio de dos fuentes de ruido en corriente: la
primera representando el ruido producido por los portadores al cruzar la uniéon G-S'y la
otra debido a que se considera que una pequefia parte de la corriente de fuga cruza por
la union G-D, produciendo asi una corriente de ruido. Para el calculo de estas
relaciones de corriente se utiliza un factor o, que indica la relacion que existe entre Cg,
y Cgs, lo cual también representa el comportamiento del canal. Este valor de a estd
dado por:

= Cgd | (Caa+ Cgs) . (75)

Una manera rapida de determinar los parametros de ruido del circuito de la figura
24, es haciendo un andlisis de ruido empleando simuladores tales como el MDS
(Microwave Design Systems) [Anén., 1994] Otra manera alternativa es conjuntar
analiticamente la contribucion en ruido de cada uno de los elementos determinados del
circuito eléctrico equivalente, para extraer posteriormente la informacion necesaria para
calcular los parametros de ruido. Para esto se puede emplear el método de asociacion de
bipuertos de Hudec (1992), presentado en el anexo 2.

A continuacion, empleando este método anteriormente mencionado, se procedera a
calcular de manera analitica los cuatro parametros de ruido del transistor, partiendo del

circuito eléctrico equivalente.

II1.3.3.2 Obtencion de los parametros de ruido del transistor intrinseco a partir de la
matriz de correlacion.

Un cuadripolo ruidoso se puede representar dividiéndolo en dos partes: uno ruidoso

y otro no ruidoso, como se ve en la figura 15 (en la seccion 11.6.2.). La matriz de

correlacion, de donde se obtiene la informacion necesaria para extraer los parametros de
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ruido del transistor se calcula del producto ee , ei,ie e ii de las fuentes de ruido obtenidas
en dicha representacion.
A continuacion se proporciona un e¢jemplo practico de este proceso empleando las

relaciones de Hudec (1992) para el analisis de ruido del circuito eléctrico del transistor

intrinseco, al cual se le han asociado tanto la fuente de ruido en tensién de compuerta €,

la fuente de ruido de corriente de drenaje 7, asi como la fuente en tensién que simula el

ruido térmico en la resistencia R,y como se muestra en la figura 25. Estas se consideran
independientes entre si, con un coeficiente de correlacion igual a cero.

Como se puede observar en la figura 25, el circuito se separa en dos bloques con la
finalidad de poder identificar el circuito total en bipuertos basicos y poder manejarlos de
una manera sencilla, llevando paso a paso las fuentes de ruido a la entrada.

El analisis se inicia con el bloque 1, el cual tiene asociada la fuente de ruido en

tension e,a la entrada y 1a fuente de ruido de corriente 7, a la salida, lo que corresponde a

la configuracion en cascada citada en la figura 64 del anexo 2.

] - i
P e :
v +
+ ol e e !
= Bloque 1 i
B I
Te |
o en¥ 4-)% e
; R; G, : lds
! |
1 . 3
: !

Figura 25. Representacion del transistor intrinseco con fuentes de ruido asociadas.
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Para llevar este sub-circuito (bloque 1) a una representacion tipo cadena (fuentes a
la entrada) se sigue la analogia de los elementos de ambas figuras identificando en el
circuito las variables de las ecuaciones respectivas (124) - (126), como se indica a
continuacion:

Tabla 1. Identificacion de variables del bloque 1 de la figura 25.

Circuito de la figura 65. | Circuito intrinseco figura 25
Al Bloque 1
A" -
€ny Cgs
Ini .
€n2 -
In igs

Es necesario recalcar que el bloque representado por A" en la figura 65 del anexo 2
no influye en los célculos de este proceso en cascada, por lo que no importa que esté
conectado después del bloque 1, de caulquieer manera se pueden obtener las relaciones de
las fuentes de ruido a la entrada e, y i, , aplicando las relaciones (125) y (126). Entonces,
las fuentes de ruido en tension e, y en corriente i, resultantes se obtienen como se

muestra a continuacion:

€nr1 = €gs T Al2ids1 (76)

nrl

i = Apiy (77)
donde A4,, y 4, representan los parametros ABCD del bloque.

Debido a que e,; = i,; = 0, el segundo elemento de e, en la relacién (125) y los dos
primeros de i,, en (126) son también iguales a cero.

La segunda etapa del procedimiento consiste en asociar al bloque 1 resultante un

nuevo subcircuito (bloque 2), como el que se muestra en la siguiente figura 26.
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Figura 26. Analisis de las fuentes de ruido.

Haciendo de nuevo una analogia con las figuras del anexo 2, se encuentra que la
figura 64 describe el procedimiento necesario para agrupar los elementos eléctricos y el
efecto de ruido de estos dos bloques. En seguida se hacen de nuevo las comparaciones

necesarias.

Tabla II. Identificacion de variables del bloque 1 de la figura 26.

Figura 64 (Anexo 2) Circuito intrinseco (figura 26)
¥ Bloque 1
Y" Blogue 2
Enl Cnri
Ini Inrl
€n2 €gd
In 5

Posteriormente, antes de iniciar el calculo de las nuevas fuentes de ruido resultantes

e_,el . esnecesario determinar los pardmetros [Y] de ambos circuitos basicos.
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Apoyandose en la analogia de la figura 64 se identifican las variables en la tabla Il y
se substituyen en las ecuaciones (122) y (123), dando como resultado:

e, =Ke,+Ke, +K A, (78)

ian = Ksegd = K3egs 5 (Azz - K3A12 )ids , ()

donde X, K, y K; dependen de los parametros Y de ambos subcircuitos. Desarrollando
estas expresiones se obtienen coeficientes dependientes de los elementos del circuito

eléctrico de pequefia sefial, como se puede apreciar a continuacion:

Yol . 80
K=y = (- OC s Ryg i + @C s + R Coe + 807 J8s) (80)
quL‘”:Hj& (81)

- Y11'+Y11“ gm ’

Yo' Vul'-Yu' V't @°C
= Yoy = 2 B (Cga'— ng.Rgd“‘Cgs)_jaﬁgd 5

(82)

K,

siendo Aj; los pardmetros ABCD del bloque 1 como en la primera etapa.

Hasta este paso se han obtenido las relaciones que describen las fuentes de ruido e,,,
€ i,y de la representacion tipo cadena, necesarias para describir el comportamiento de ruido
del transistor intrinseco. Sin embargo, si se desea incluir ain mas elementos del circuito, el
proceso se repite de la manera que se ha descrito con anterioridad. A continuacion se
muestra un resumen de la metodologia utilizada:

1. Se determinan los parametros eléctricos de caja negra ( Z, Y o ABCD) y las fuentes de
ruido asociadas al elemento o circuito a agregar.

2. Se transforma éste a una configuracion tipo cadena..

3. Se asocia con el bloque resultante de la etapa precedente.

4. Se identifica tanto la configuracion a utilizar para dicha asociacion (serie, paralelo o
cascada), como las variables de fuentes de corriente y de voltaje de las ecuaciones

asociadas (anexo 2) a utilizar.
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5. Por Gltimo, se éplican las formulas asociadas para llegar a una representacion tipo
cadena total.

Hecho esto, se continia ahora con la obtenciéon de la matriz de correlacion, la cual
esta directamente relacionada con los parametros de ruido del dispositivo.

El céalculo de dicha matriz se efectia a partir de los productos de las fuentes de
corriente e, ¢ i,, resultantes, de la manera como lo indica cada uno de los elementos C p de
la matriz de correlacion de la ecuacion (83);

Es necesario sefialar que debido a que las fuentes €gs, las, €ga, €1C. se consideran no
correlacionadas entre si, porlo tanto los productos cruzados entre ellas e, y e, son

iguales a cero [Gasquet et al, 1995].

l (enrenr* ) (em"inr ) (83)

"2 (i) inin)

En el gjemplo utilizado, los resultados de cada uno de estos elementos de la matriz

de correlacion son los siguiente:

(ewsws ) =K [ e +IKo| e +|K 4| by (84)
(st V=K €0 - 1K, €, +| 4 - Koy i | (85)
ladn B e P~ B e P A4 - KsAu)’i;’ (86)
(es'is) = (Eus”) | (87)

Obtenidos estos productos, el calculo de los parametros de ruido resulta ser casi
directo debido a que los elementos de la matriz de correlacion se relacionan con los

parametros de ruido como se indica en seguida [Boutez, 1997],

Fmin —]
Rn 4 - RnYapl

’“"; -RY,, RnlY,

opt

(88)
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Igualando los elementos de las dos matrices de las ecuaciones (83) y (88), se

obtiene facilmente el valor de los cuatro parametros de ruido del dispositivo.

; k} o {Rc((ei )+ e *Xii )~ [1m((ei )] }

Fmn=1+

(89)

(90)

o1

(92)

La metodologia introducida en esta seccion presenta una manera alterna de

caracterizar el comportamiento de los parametros de ruido de los transistores de

microondas. La exactitud en esta técnica depende de la precision de la extraccion de los

valores de los elementos del circuito de pequeiia sefial, asi como de la medicion de la

corriente de fuga /,.

Los resultados del modelado del transistor mediante esta técnica se presentan en la

seccion IV.2.4, En ésta se hace una comparacion de los datos obtenidos por los diferentes

modelos presentados, asi como una confrontacion entre los resultados de los parametros de

ruido extraidos por medio del modelo y los medidos por medio de las técnicas descritas en

el siguiente capitulo.
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IV CARACTERIZACION DE TRANSISTORES A TEMPERATURAS
AMBIENTE Y CRIOGENICA.

En este capitulo se describe el proceso de extraccion de las diferentes
caracteristicas del transistor pseudomorfico de alta movilidad electronica (PHEMT) en el
intervalo de frecuencia de 1 a 40 GHz, a diferentes puntos de polarizacién y a temperatura
ambiente v criogénica.

La caracterizacion completa del transistor se obtiene con la medicion de los
parametros de dispersion S, la extraccion de los parametros de ruido y la caracterizacion

estatica del dispositivo, como se puede apreciar en el diagrama a bloques de la figura 27.

i ™\
Caracterizacion
de

transistores

Parametros
de ruido

Figura 27. Diagrama a bloques de los elementos que componen

Parametros
estaticos

Parametros
[S]

la caracterizacion de transistores.

En la primera parte de este capitulo se presenta el banco de medicion utilizado para
la obtencion de los parametros de dispersion S a temperatura ambiente. Ademas se
presentan los resultados del andlisis de ganancia, estabilidad v la evolucion de los

elementos del circuito eléctrico equivalente del transistor obtenidos.
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Posteriormente se describe el banco de medicion de ruido utilizado en el Instituto
de Electronica Fundamental (IEF) para la extraccion de los pardmetros de ruido del
transistor, asi como la técnica utilizada para dicha caracterizaciéon. Ademas se muestran los
resultados tanto de la medicién como del modelado de los parametros de ruido (ver seccion
111.3).

Finalmente se presentan las consideraciones necesarias para llevar a cabo la
caracterizacion a temperatura criogénica, asi como la estacion criogénica utilizada. Por

tltimo se analizan y muestran los resultados.

IV.1 Meétedo de caracterizacion en alta frecuencia (AF) y corriente directa (DC).

La caracterizacion de los parametros de dispersion S del transistor (AF) es la
informacion mas explotada a lo largo de este trabajo. Mediante éstos es posible realizar
diferentes estudios del comportamiento del transistor, tales como el anilisis en ganancia,
estabilidad y ruido, expuestos en el capitulo I1. Ademas los elementos del circuito eléctrico
de pequefia sefial se obtienen también de la informacion de los parametros S medidos a
diferentes puntos de polarizacion [Reynoso er al, 1996],[Dambrine ef @/, 1988], como se
explica en la seccion I11.2.

Las caracteristicas estaticas tales como la transconductancia G,,, la conductancia de
salida Gy y la capacitancia de salida Cy,, se encuentran analizando los parametros S de

igual manera que el resto de los elementos del circuito eléctrico equivalente.

IV.1.1 Banco de medicion.

A continuacion se presenta el diagrama a blogues del banco de medicion utilizado
para la caracterizacion en alta frecuencia (AF) y corriente directa (DC) del transistor (ver

la figura 28).
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HPIB
Fuente de Estacién
poder de trabajo
programable Analizador HP9000
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Estacién

de puntas

coplanares (DBP

Figura 28. Diagrama a bloques para la caracterizacién de AF y DC.

El sisterna que compone el banco de medicion se constituye por el siguiente equipo:

- La estacion de puntas coplanares Summit 8000 de Cascade Microtech .

- Alimentacién de DC programable HP 4142B,

- El analizador de redes vectorial HP8510C.

- La estacion de trabajo HP9000, la cual se utiliza para automatizar y efectuar las
mediciones, asi como para calcular y extraer los parametros.

- Multimetro digital programable.

Para la caracterizacion estatica se realiza la medicion de la corriente /;, por medio
del mutimetro digital programable, cuando se hace un barrido en la polarizacion del
transistor a través de la fuente de poder HP 4142B. Dicho barrido se efectiia variando ¥,
(en el intervalo de 0 a 3 V) para puntos de V,, constantes (entre -1.5 a 0 V) para ¢l DBP.

Para determinar los pardmetros S se emplea el analizador de redes vectorial
HP8510C, el cual realiza las mediciones de dichos pardmetros a puntos fijos de

polarizacién comandados por la fuente de poder HP4142B. Estos voltajes de polarizacién
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(Vgs ¥ Vas) se escogen dentro de la region de saturacion (¥, en el intervalode 1 a3 V) de la
caracteristica /-V del transistor.

Ambas caracterizaciones se efectian automaticamente por medio de un programa
computacional (introducido en la siguiente seccion) comandado desde la estacion de
trabajo HP9000.

IV.1.2 Proceso de caracterizacién y extracciéon del circuito eléetrico de pequeiia

sefial.

La metodologia utilizada en la caracterizacion de los parametros de dispersion y
extraccion de los elementos del circuito eléctrico equivalente consiste en el proceso
siguiente:

1. El primer paso a seguir es la calibracion del equipo de medicién; en este caso del

analizador de redes vectorial, el cual permite conocer las caracteristicas y el
comportamiento de los parametros de dispersion en la frecuencia.
La calibraciéon permite determinar y eliminar los errores sistematicos y reproducibles
ligados al sistema de medicion. Al calcular los errores, el analizador de redes
proporciona unas mediciones libres de éstos. En este trabajo, la calibracion llevada a
cabo fue del tipo OSTL modificado (por sus siglas en inglés Open-Short-Thru-Load)
[Crozat et al, 1991].

2. Posteriormente, el dispositivo bajo prueba se coloca en la estacion de puntas de prueba
coplanares Cascade Microtech, que se utiliza en las condiciones de temperatura
ambiente.

3. Por medio de un programa de medicién denominado "Full_meas" realizado en el TEF
por M. N. Zerounian [Aniel et al, 1997] es posible llevar a cabo la extraccion de los
parametros S en los diferentes puntos de polarizacion establecidos (Vg de -1.5a0 Vy
Vi de 0 a 3 V) variados automaticamente por el HP4142B que se controla desde el
programa cargado en la estacidn de trabajo HP9000.



61

4. Posteriormente, contando con las mediciones de los parametros S se utiliza un nuevo

a)

b)

programa para la extraccion de los elementos del circuito eléctrico equivalente de
pequefia sefial llamado "Full_extract”, realizado de igual manera por M. N. Zerounian
[Aniel et al, 1997] y basado en el método de [Dambrine et al, 1988], el cual utiliza la
siguiente metodologia para el calculo de dichos elementos:

Primeramente, las resistencias ¢ inductancias de acceso de drenaje, fuente y compuerta
se extraen al analizar y ajustar los parametros S del circuito eléctrico equivalente de
pequeiia sefial con aquellos medidos al transistor mediante el método de "FET-frio"
(cold FET). Dicho método consiste en medir los pardmetros de dispersién con una
polarizacion de V=0 y un voltaje en compuerta Vi, tal que se logre una conduccion de
Iy en polarizacion directa en esta union (/g mayor a 5 mA aproximadamente).

Es necesario resaltar que los valores encontrados de las resistencias de acceso son punto
critico en la determinacién de los elementos intrinsecos del dispositivo [Aniel ef al,
1997].

Las capacitancias electrostaticas (y las capacitancias parasitas de compuerta y drenaje si
es que son tomadas en consideracion para la simulacion de las lineas de acceso), se
extraen de igual forma por €l método de FET-frio, pero ahora con la uniéon compuerta -
fuente en el estado de oclusion completa.

Una vez realizados los dos puntos anteriores, se han extraido todos los elementos
extrinseco del transistor. Estos valores se suponen fijos para cualquier otro punto de
polarizacion.

Para la determinacion de los elementos del transistor intrinseco se utilizan las
mediciones de los parametros de dispersion obtenidas en el punto 3), excepto las
realizadas al transistor en polarizacion directa y en su estado ocluido (puntos a y b). La
matriz de parametros S (medidos en los planos de referencia a la entrada y salida del
dispositivo), se convierte a parametros [!] intrinsecos al eliminar mediante algebra
matricial el efecto de los elementos extrinsecos. Los valores de los elementos que
componen el circuito eléctrico del transistor intrinseco se calculan mediante el analisis

de esta matriz [Y].
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d) Es necesario remarcar que los elementos de acceso del transistor se modelan por lineas
de transmisién cuyos parametros se encuentran mediante €l proceso de optimizacion
empleando el paquete MDS (Microwave and RF Design Systems), al compararse los
parametros S de las estructuras de prueba medidas (ver figura 21) con los datos

simulados en el modelo de linea de transmision respectiva (ver seccion I11.2).

Una vez expuesta la metodologia seguida para la caracterizacion en alta frecuencia
del transistor, en la proxima seccion se presentan los resultados de los parametros S
medidos y modelados, el analisis del comportamiento de ganancia y estabilidad, asi como
la evolucién de los elementos del circuito eléctrico equivalente de pequefia sefial.

Dichos resultados fueron extraidos en el intervalo de frecuencias de 1 a 40 GHz

bajo las condiciones de polarizacion V;=1.3 V a diferentes I, a la temperatura de 300° K.

IV.1.3 Resultados de la caracterizacién de los parametros S, criterios de estabilidad y

ganancia del transistor a temperatura ambiente.

En esta seccién se presentan los resultados de los pardmetros S medidos y
modelados, el analisis del comportamiento de ganancia y estabilidad, asi como la evolucion
de los elementos del circuito eléctrico equivalente de pequeiia sefial.

Dichos resultados fueron extraidos en el intervalo de frecuencias de 1 a 40 GHz
bajo las condiciones de polarizacion Vz=1.3 V, a diferentes /; y a temperatura ambiente

(300° K).

IV.1.3.1 Caracterizacion y modelado de los parametros S del transistor.

En esta seccion se presentan los resultados de la caracterizacion y modelado de los
parametros de dispersion del transistor, los cuales se extraen por medio de la metodologia

descrita en la seccion IV.1.2.
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Figura 29. Parametros S medidos y modelados.

En la figura 29 se pueden apreciar tanto los parametros S medidos para un punto de
polarizacion V=13 V e [4,=29 mA, como los modelados mediante el circuito eléctrico
equivalente de pequefia sefial. Ambos muestran una gran concordancia en todo el intervalo
de frecuencia de 1 a 40 GHz, validando la buena extraccion de los valores de los

parametros del circuito.

IV.1.3.2 Determinacién del modelo del circuito equivalente.

Los resultados de los valores de los elementos del circuito eléctrico de pequeiia
sefial tales como: la transconductancia G, la admitancia de salida G4 y la capacitancia
compuerta - fuente Cg; que se obtienen mediante la metodologia descrita en la seccion
IV.1.2 se utilizan para construir el modelo del circuito equivalente del PHEMT. Con dicho
modelo se logra obtener un comportamiento lineal en el transistor con entrada, salida y

funcion de transferencia discreta [Das, 1991].



El analisis de la variacion de los parametros del circuito equivalente de pequefia
sefial se realizo para los siguientes puntos de polarizacion: Vy = 1.3 V constante y Vi,

desde -1.5 a 0 V como se muestra a continuacion.

Medicién a 300 K, Vds=1.3 V
00 - -

ik

Cos
m L
£
5 ol -
tn’ = 2
§ Bos) “:
T E ()
2o :
3
g
[&]
20} -
’—-_‘.'_-—-_-—-——_
95 1 25 0 e K 25 o !
Vgs (V) Vgs (V)
(a) (b)

Figura 30. Evolucion de los elementos del circuito eléctrico equivalente vs Vg, a Vy cte.

Al igual que S;/, la evolucién de la capacitancia de compuerta - fuente C,p; muestra
un crecimiento importante en funcion del aumento del voltaje compuerta -fuente Vg, como
se ve de la figura 30a. Esto se debe al comportamiento de la zona de agotamiento del canal
en el dispositivo [Reynoso, 1994].

Se puede observar también en la figura 30b el comportamiento que presenta la
transconductancia g, en funcion de la variacion de Vg, la cual encuentra su maximo en
Ves= -1.1 V, cuando en el transistor circula una corriente de /;=10.2 mA. Este valor
decrece posteriormente debido a que el cambio en la corriente /; con respecto al cambio
en el voltaje V, disminuye, a medida que 7, se acerca a la corriente de saturacion.

Los elementos parasitos del transistor como inductancias, resistencias y

capacitancias, al igual que los coeficientes del modelo de la linea de acceso, se consideran



65

independientes de la polarizacion y constantes en la frecuencia. Sus valores se enlistan a

continuacion:

Tabla III. Valores de los elementos extrinsecos del transistor.

R=14 R=T730 R/=584Q
1,=0.21pH L,= 103 pH La=1.779 pH
€ =51 Cop =51

Tabla IV. Valores de los coeficientes del modelo de las lineas de acceso.

v=0.31 G =0 mSie/mm f=05GHz
r,=5 oh/mm Long. de linea Longitud de linea drenaje =
compuerta=60 pm 70 um

IV.1.3.3 Resultados del andlisis de ganancia y estabilidad del transistor.

En base a los conceptos presentados en la seccion I11.5.1, mediante los parémetros S
se realizan los calculos necesarios para obtener el comportamiento de ganancia del
dispositivo en funcion de la frecuencia.

En la figura 31 se muestran los resultados de los calculos de ganancia maxima de
transductor G, y ganancia maxima estable G,,, asi como la evolucion de la magnitud de
Sy (en dB).

Se puede apreciar en la figura 31 que G,, v G,. no difieren mucho en sus
magnitudes, llegando a tener a la frecuencia de 1 GHz un valor de 25 dB. Después de 20
GHz se aprecia una diferencia considerable, incrementandose linealmente hasta llegar a un
valor de 5 dB a 40 GHz. En cambio, la magnitud de S,; muestra una disminucion gradual
mas alla de de 10 GHz y en casi todo el intervalo medido y llegando a 6.5 dB a

aproximadamente 40 Ghz.
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El comportamiento antes descrito depende directamente de la evolucion de Sy, en la

frecuencia; entre mas pequefio sea este valor es posible alcanzar una mayor ganancia
estable.

8

S

Ganancia(dB)

10+ Grne -
Gmax

0 AL o L L
0 10 20 30 40 50
Frecuencia (GHz)

Figura 31. Calculo de G, Gye y S2:(dB) a 300° K.

En la figura 32 se presentan los factores K, Ay g, los cuales indican las condiciones
de estabilidad del dispositivo bajo prueba.

El factor K, en conjunto con A, muestran que el transistor es incondicionalmente
estable a frecuencias mayores de 20 GHz, pero también en un intervalo de frecuencias de
450 MHz hasta 1.24 GHz, lo cual es correcto, ya que al ser calculados los circulos de
estabilidad, éstos arrojan las zonas inestables fuera de la carta de Smith tanto en la fuente
como en la carga. Por el contrario, el factor x indica que no es sino hasta 19.6 GHz que el

transistor alcanza este estado de estabilidad incondicional.
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Figura 32. Criterios de estabilidad del transistor.

En la figura 33 se pueden apreciar los circulos de estabilidad tanto en la fuente

como en la carga a las frecuencias de 8, 10 y 12 Ghz.

Figura 33. Circulos de estabilidad en la fuente y en la carga.
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Las frecuencias mostradas resultaron ser las mas representativas, debido a que en
frecuencias bajas (menores a 5 GHz) las zonas inestables incluyen un area muy pequefia de

la carta de Smith, y en las altas (mayores a 20 GHz) éstas estan fuera de ella.

Por 0ltimo, en la figura 34 se muestra el calculo de la frecuencia de corte, la cual

determina hasta que frecuencia se tiene en el transistor una ganancia de transferencia
unitaria, en este caso hasta 103 Ghz.

40 Frecuencia de corte Ft
30 L
=}
220
©
w
10¢
0 ' 1 I aQ ; 2
107 10° 10 10’ 10
Frecuencia (GHz)

Figura 34. Calculo de la frecuencia de corte.

En la figura 35 se presenta el factor G,/Gg, el cual indica el comportamiento y

funcionalidad del HEMT. Un FET ideal presenta un factor de ganancia G,/Gy infinito

[Danelon, 1995], por lo que aumentando G,, y disminuyendo G, se puede obtener mayor
ganancia.
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Figura 35. Calculo del factor G,, Ga.

Los términos de frecuencia de corte, graficada a través del factor Uy G,/Gg,, son
particularmente interesantes, ya que definen las limitaciones en el funcionamiento del
componente.

Como se aprecia en el desarrollo de esta seccion, mediante los parametros de
dispersion se extrae la informacion necesaria del comportamiento de ganancia y estabilidad
del transistor. También es posible obtener un modelo de sefial pequefia del dispositivo que
permite exirapolar su comportamiento a los intervalos de frecuencia deseada.

Aunque también es posible calcular los parametros de ruido del dispositivo
partiendo de dicha medicion, la manera mas confiable de obtener estas caracteristicas es
llevando a cabo la medicion de las potencias de ruido a la salida del DBP dependiendo de

las condiciones presentadas a la entrada, como se expone en la siguiente seccion.

IV.2 Técnicas de medicion de ruido.

La caracterizacion completa en ruido del transistor se obtiene al conocer los cuatro

pardmetros de ruido del mismo que son: el factor de ruido minimo F,,;,, la resistencia
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equivalente de ruido R,, la magnitud del coeficiente de reflexion optimo a la entrada | oy |
y su fase ¢,

Para obtenerlos existen diferentes técnicas de extraccion, siendo las mas utilizadas
aquellas que determinan los pardmetros de ruido midiendo la potencia de ruido a la salida
del DBP cuando se le presenta a la entrada una serie de impedancias generadas por un
sintonizador[Lane, 1969].

En esta seccion se hablara en primer lugar de las dos técnicas de medicion de ruido
mas utilizadas que son: la estdndar y la de fuente fria. Posteriormente se presenta un nuevo
método desarrollado en los laboratorios del Instituto de Electronica Fundamental (IEF) de
La Universidad de Paris Sud [Crozat er al, 1996a],[Danelon et al, 1997}, que tiene la

ventaja de no utilizar sintonizador.

IV.2.1 Técnica de medicion estdndar.

El banco de medicion del método estandar se presenta en la figura 36. Esta formado
por una fuente de ruido, un sintonizador y un receptor, que a su vez estad compuesto por un

amplificador de bajo ruido, un conversor de frecuencias y un medidor de potencias de

ruido.
Planos de

/ referencia\
Fuente | _:
de ruido WL

SINTONIZADOR r ‘-| ABR Medidor de Factor
de Ruido
Iy Ij

= ]

Figura 36. Banco de medicion del factor de ruido por €l método estandar.
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El método consiste basicamente en calcular el factor de ruido del DBP mediante la
medicion de las potencias de ruido a la salida del dispositivo, cuando se le presenta a su
entrada una fuente de ruido en sus estados de encendido y apagado. Es decir cuando las
temperaturas equivalentes de ruido de éste Gltimo son iguales a 7 (temperatura en estado
caliente) y 7¢ (temperatura en estado frio), respectivamente [Froelich,1986].

La funcion del sintonizador es presentar al DBP una constelacion de impedancias
de fuente diferentes a 50 ohms. El calculo de los cuatro parametros de ruido se basa en la
informacion obtenida en la dependencia de la potencia de ruido medida a la salida en
funcion de la impedancia presentada a la entrada.

En este sistema es necesario conocer con gran exactitud las pérdidas del
sintonizador ya que influyen directamente en el factor de ruido; ademas, los parametros de
dispersion del DBP deben determinarse para calcular los factores de correccion por
desacoplamiento en la entrada del receptor como lo indica la ecuacion (93) [Meierer et al,
1995].

L 93)
1255 ol

siendo [ el coeficiente de reflexion presentado a la entrada del receptor y 73 el coeficiente

de reflexion presentado por el receptor.

1V.2.2 Método de medicion de fuente fria.

En la figura 37 se muestra el banco de medicion del método de fuente fria
(modificado) presentado por [Meierer ef al, 1995]. Como se puede apreciar dicha
configuracion muestra una versatilidad en el proceso de extraccion de los parametros de
ruido, debido a que tanto la calibracion de la cadena como la caracterizacion de los
parametros de dispersion del DBP se pueden llevar a cabo directamente sin necesidad de
hacer alguna conexion extra. A continuacion se describird brevemente la metodologia

seguida por este método.
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1. Caracterizacion completa de los parametros de dispersion y coeficientes de reflexion
presentados en los diferentes planos de referencia del banco de medicion.

2. Calibracion del receptor, que consiste en medir el producto ganancia - ancho de banda
kGB en su conjunto y obtener los parametros de ruido del propio receptor, tomando en
consideracion los coeficientes de reflexion presentados a su entrada.

3. Una vez calibrado el banco se coloca el transistor en los planos A'-B' para la medicién
de potencias de ruido correspondiente a un conjunto de coeficientes de reflexion
presentados a la entrada del DBP.

4. Calcular el factor de ruido del DBP utilizando los resultados de estas mediciones y con
el conocimiento de los coeficientes de reflexion en los diferentes planos de referencia.

5. Determinacion de los parametros de ruido del dispositivo.

Analizador de
PUERTO 1 redes PUERTO 2
PLANOS DE REFERENCIA
B
A / A B \_’ G Fuente
2 de ruido
: RECEPTOR
Interrruptor tee de ] teede | NN D
%o || potai- | e o | polari- |- ; ;
) zacion i zacion
POLAR SINTONIZADOR ¥, | POLAR
50 ohms / \
= Puntas de prueba Medidor de

Factor de ruido

Figura 37. Banco de medicion de la técnica de fuente fria (modificado).

IV.2.3 Metodologia de extraccion de los pardmetros de ruido del IEF.

El desarrollo de un nuevo método para la determinacion de los parametros de ruido
en altas frecuencias para cuadripolos activos, tanto a temperatura ambiente como en

temperaturas criogénicas, estd siendo desarrollado en los laboratorios del Instituto de
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Electronica Fundamental (IEF) de La Universidad de Paris-Sud [Crozat, 1996a-b],[Danelon
et al, 1997].

Su caracteristica principal es explotar la dependencia en frecuencia del factor de
ruido a la salida del sistema cuando dos impedancias conocidas se presentan en el plano de
entrada de un cuadripolo. Dichas impedancias son: una carga de 50 ohms y un corto
circuito (CC) desplazado.

En esta seccion se describe en primer lugar el banco de medicion y los principios
generales del método, y posteriormente se expone de manera detallada el proceso de

calibracion y caracterizacion del banco, asi como el proceso de extraccion de parametros.

IV.2.3.1 El banco de medicién del IEF.

El esquema presentado en la figura 38 muestra el banco de medicion empleado por
este método, el cual estd compuesto por:

1. El analizador de redes HP8510C (que opera de 40 MHz - 50 GHz).

2. Las tee de polarizacion y los conmutadores (con una banda pasante hasta de 26
GHz).

3. Las fuentes de ruido HP (con un ENR de 15 dB) de fuente de diodo de
avalancha.

4. El receptor, que comprende un amplificador MITEQ con banda pasante de 0.1 -
26 GHz y un analizador de espectro HP85563.

5. El dispositivo bajo prueba (DBP).

1V.2.3.2 Principios del método.

El factor de ruido /R de un cuadripolo ruidoso medido en su plano de entrada esta
dado por la ecuacion 31. Dicha relaciéon sera de gran ayuda en la derivacion de las

ecuaciones correspondientes para la extraccion de los parametros de ruido. El analisis se
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basa en la medicion de potencias de ruido a la salida del DBP en las diferentes condiciones

presentadas a la entrada del sistema (plano de referencia (C) de la figura 38).

PUERTO 1 ‘ Analizador ' PUERTO 2
de redes

vectorial

Estacion criogénica
Conmutador 1 Conmutador 2

- Tee de P g Tee de
Fuentede | | ~ polari- i polari- —a
Fis zacién \ / zacién i Analizador

\ @
i Espectros

o

l:tl 50 O . Puntas de prueba i

{ g . Amplificador
[P e s 1 ~ 3d8
CC-Linea () (A) (B) D)

Figura 38. Banco de medicion para el método del IEF.

El factor de ruido FR de un cuadripolo muestra una dependencia sinoidal en un
pequeiio intervalo de frecuencia, hasta 400 MHz, cuando un corto circuito desplazado se

presenta a su entrada. Esto se puede apreciar en la figura 39 [Danelon et a/, 1997].
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1 l - - L N - L CC
' ‘ Desplazado |,

3.8 3.9 4.0 4.1 42
Frecuencia (GHz)

Figura 39. Evolucion en f'de FR en un intervalo de 500 MHz, con

CC desplazado a la entrada.

Es en esta evoluciéon frecuencial que el método de extraccion se apoya. La
metodologia se basa en el andlisis de la informacion de los factores de ruido medidos y de
los valores de magnitud y fase de los coeficientes de reflexion 7, presentados a la entrada
del sistema. Esto es, se extrac el FRy 7. en el punto minimo (A) y los maximos sucesivos
(B) alrededor de la frecuencia central de medicion, como se muestra en las figuras 39 y 40

[Crozat et al, 1996b].

Como se puede apreciar en el punto (A) de la figura 40, el factor de ruido alcanza

un valor minimo FR = F_ cuando el coeficiente de reflexién presentado a la entrada 77, se

encuentra en fase con /,,,. FR llega a su punto maximo Fj,, cuando /. y I, se encuentran

en oposicion de fase, es decir, en el punto (B) desplazado a la entrada.

Cuando se le presenta al cuadripolo el coeficiente de reflexion a la entrada 775,=0,
se obtiene un valor de factor de ruido FR = F5;, punto (C) de la grafica, que en el intervalo

de frecuencias utilizado (400 MHz), puede considerarse constante (ver la figura 39).
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Figura 40. Combinacion de coeficientes de reflexion.

1V.2.3.3 Extraccion de los pardmetros de ruido de un cuadripolo

por el método del LE.F.

En esta seccion se presenta de manera detallada la metodologia seguida en la
caracterizacion completa de las partes que componen el banco de medicion. Se lleva a cabo
la medicion de los parametros de dispersion, ganancia, factores de desacoplamiento y de
ruido de cada una de las etapas.

Dicha caracterizacion es necesaria para la determinacion de los parametros de ruido
del dispositivo bajo prueba. Este proceso se describe a continuacién [Crozat et al,
1996b],[Boutez, 1997]:

1. En primer lugar se realizan tres calibraciones del analizador de redes vectoriales: una
calibracion en dos puertos ("full-2-ports") en los planos de referencia (A)-(B) en
coplanar y dos calibraciones de 1-puerto en los planos (C) y (D), como se muestra en la
figura 38.

2. Mediciéon completa de los parametros S de la seccidn izquierda, planos (C) - (A)

compuesta por: el interruptor, la tee de polarizacion y la seccion de linea de entrada, asi
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como también el lado derecho, planos (B) - (D), que involucra a los componentes de
salida.

3. Determinacion de la ganancia propia del receptor Go. Para esto se coloca una linea en
los planos (A)-(B) del banco de medicion del método mostrado en la figura 38.
Posteriormente se procede a medir el producto ganancia - ancho de banda kGB del
receptor. Igual que se explica en la seccion 11.6.3, se determina este producto al aplicar
dos temperaturas Ty y T y medir dos potencias de ruido Py v Pe:

PP 1

(94)
Ty-T. au’

kBG, =

donde las potencias de ruido medidas por el receptor para los dos estados del generador de
ruido (Py en encendido y P en apagado) estan en funcién de las temperaturas de ruido de

acuerdo a:

P [THa +(1- )T, + 7, |ukBG,, (95)

PC - [TC(Z +(1 e a)Tw- “+ E]ﬂkBGo » (96)

siendo Ty la temperatura caliente de la fuente de ruido, 7 la temperatura fria de la fuente
de ruido, T,y la temperatura fisica de la etapa intermedia entre los planos (C) - (D), y el
coeficiente de deséldaptaci()n del receptor vy a representa las pérdidas de la etapa pasiva
entre los planos (C) - (D), la cual puede ser calculada con la expresion de ganancia
disponible de un cuadripolo [Strid, 1981], dada por:
2
1-|rg] : 1 (97)
a = : 2 | 21’ 2\ ¢
[1-8,,Tg| (1‘1522 | )

donde S,;, es el coeficiente de reflexion presentado por el receptor y se encuentra de la
misma manera que la ecuacion (15) para la seccion entre los planos (C) - (D).
Por otro lado, el factor de desacoplamiento u en el plano de entrada (D) del

receptor se define de la siguiente manera (ver figura 41):
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2
1-r] (98)
38 o
donde [ es el coeficiente de reflexion presentado al receptor en el plano (D) y I} es el

coeficiente de reflexién presentado por el receptor en el plano (D).

Receptor

fuente de ruido
CC desplazado
500

1.

Figura 41. Desacoplamiento en los planos (C) y (D) del banco de medicion del método IEF.

4. Determinacion del factor de ruido F, del receptor. Alin con una linea conectada entre los
planos (A) y (B) (ver figura 38) se presentan las impedancias de CC desplazado y 50 Q
en el plano (C), determinando por medio del analizador de redes los coeficientes de
desacoplamiento u presentados por éstas. Al mismo tiempo se calcula el factor de ruido

F, del receptor, el cual esta en funcion de:

P T
F=—»m2__"941 (99)
" HkBG T, T,

donde Pj es la potencia de ruido medida en el analizador de espectros, p es el coeficiente
de desacoplamiento en el plano (C), 7, es la temperatura ambiente y 7j es la temperatura
de referencia (290 °K).

Es precisamente del factor de ruido del receptor F, de donde se analiza la evolucion

frecuencial y se determinan los valores maximos Fy; y minimos £, con la finalidad de
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calcular los cuatro parametros de ruido del receptor, de la manera presentada en la seccion

IV.2.3, para posteriormente iniciar con la caracterizacion del dispositivo bajo prueba.

(A) (]|3) (113')
|
Tin | ! Parte I

: DBP T iguierds | Receptor
fuente de ruide | | |
CC desplazade | I I
500 | G pgp | Goa | Gy

| “pBP o Te S

Figura 42. Contribucion de las partes del sistema.

5. Calculo del factor de ruido total. Sustituyendo la linea por el DBP entre los planos (A) y
(B) (ver figura 42), se procede a medir el factor de ruido del mismo. Sin embargo su
factor de ruido no puede ser medido directamente, se requiere efectuar un analisis de
toda la cadena (ver figura 38), considerando el factor de ruido de toda la cadena.
Posteriormente, mediante la formula de Friis [Friis, 1944] se determina el factor de
ruido del dispositivo bajo prueba FRpzp. Entonces, el factor de ruido total Fryr esta

dado por:

" uF ]
o kB?OGO;tG P b ( )

donde Py es la potencia de ruido medida, G, es la potencia disponible entre los planos

(A) y (D) [Crozat et al, 1996b], que se expresa como:

2 2
Ca-fn sy (101)
av 2 N ?
" -rsa| (1-]s2])
siendo S,," la impedancia vista por el receptor y esta dada por:

N SiSal,
2 1=L.8,°

G

S, = (102)
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en la cual S; son los parametros S entre los planos (A) y (D) y 7 es el coeficiente de
reflexion presentado por la fuente en el plano (C). Entonces, la ganancia de insercion

del receptor adaptado G, se calcula por:

L.

T

(103)

Gy = (1 - Z)G,,
siendo G, la ganancia de insercion del receptor y u el factor de desacoplamiento en (D).
6. Por ultimo se calcula el factor de ruido del DBP utilizando la formula de Friis para el
calculo del factor de ruido total de la cadena [Friis, 1944]. Como se puede apreciar en la
formula 104, el calculo del factor de ruido total esta en funcion de la contribucion de
ganancia y de ruido de cada etapa del banco de medicion:
Fsaf—1+ F(I,)-1
GDBP GDB.P Gsaf '

(104)

FTOT=PD3P+

donde Gppp es la potencia disponible del dispositivo bajo prueba, G,y es la ganancia
disponible en la seccion de salida del sistema (B-D) y F, es el factor de ruido del
receptor en funcion de los parametros de ruido obtenidos y del coeficiente de reflexion
presentado a su entrada 7.
Finalmente , mediante la formula de Friis [Friis, 1944], se calcula el factor de ruido
aportado por el DBP, resultando:

F,)-Ga

(105)
GDBP G.ma’

Fogp = Fror —

En este punto, solo resta aplicar el proceso de extraccion de los parametros de

ruido, el cual se presenta en la siguiente seccion.

1V.2.3.4 Determinacion de los pardmetros de ruido.

Una vez que se ha determinado la informacion de magnitud y fase de los
coeficientes de reflexion y los valores de potencia de ruido en los puntos antes sefialados,

se puede proceder a calcular los cuatro parametros de ruido como se expondra en esta
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seccion. Este procedimiento se aplica para la caracterizacion del receptor y posteriormente
para el dispositivo bajo prueba (DBP), [Crozat ef al, 1996b].

Debido a que se conoce con exactitud la informacion de fase del coeficiente de
reflexion ¢, presentado en el plano de entrada del DBP, la fase del coeficiente de reflexion
optimo ¢,,, se puede identificar facilmente. Cuando la potencia de ruido se encuentra en un
valor maximo Fj, (ver figuras 39 y 40), estos coeficientes de reflexidon se encuentran en
oposicion de fase, por lo que @, €sta dada por:

G =P + 7, (106)

donde la posicion de dos maximos sucesivos indica la variacion de la fase con respecto a la
frecuencia.

En este momento se tienen tres incognitas que son: la magnitud del coeficiente de
reflexion optimo |J}P, l , la resistencia equivalente de ruido R, y el factor de ruido minimo
F,.i». Pero también se cuenta con la informacion del FR para tres coeficientes de reflexion a
la entrada, esto es: Fjy, F,, y Fsp. Ahora bien, la extraccion de estos tres parametros se

conseguira al resolver un sistema de tres ecuaciores con tres incognitas,

2
I apt I“SCMk

Fyu=Fy+ el 2 , (107)
Z |1+T,, (1~]rm]2)
F - F , 4Rn rop! - Iﬁ‘&;’i‘.‘ml2 108
"™ 4 iar,, 2(1 —|1"sc,,|2)’ W
2
Fy = Fpp + 4; . f - - (109)
0 ‘1+Fop, (l—‘rscsoll)

Asociando las ecuaciones (108) y (109) se puede obtener una primera relacion para

la resistencia equivalente de ruido R,, la cual depende todavia de la magnitud del

coeficiente de reflexion optimo | ? S

_ z(Fy~F,) (110)
B 4 Den

, €sto es:
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Il (rel-r)” (111)
_|1+rq,,]2 (1—|I'3,_.|2)‘1+1“op,,2

Ahora bien, se puede obtener una nueva relacién de R, de tal manera que involucre

Ir,

Den

la ecuacion (107):

2

(1=l JE - ) i+1,, (112)

16[Tg. | r

opt

R, =

De esta manera se cuenta con dos ecuaciones dependientes de | l"op,l , por lo que se utiliza
un lazo de iteracién que haga variar la magnitud del coeficiente de reflexion 6ptimo, desde
un valor inicial igual a 0.1 hasta 0.99, llevando a cabo una comparacién de los valores de
R, obtenidos. Cuando el error entre ambos célculos sea lo suficientemente pequefio se
determina tanto la R, como la| o |.

Hasta este momento se han encontrado ya tres de las cuatro incégnitas, por lo que
es facil determinar el valor del factor de ruido minimo F,,;, partiendo de la ecuacion (109 ),

esto es:

ar, n (113)
20[1+r0‘,,21-1“'

Fon = Fy

i

5

Como se mencioné en un principio, este proceso se utiliza para la caracterizacion
en ruido del receptor y posteriormente se repite para el DBP, con el fin de obtener sus
cuatro parametros de ruido.

Una vez cubiertos los conceptos tedricos tanto de la técnica de medicion empleada
como del modelado del dispositivo presentado en el capitulo 11, la siguiente seccidn esta
dedicada a la presentacion de los resultados de los parametros de ruido obtenidos mediante

ambas metodologias.
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IV.2.4 Resultados de la caracterizacién de los parametros de ruido a temperatura

ambiente

A continuacion se presentan los parametros de ruido del transistor CNRS21
obtenidos a temperatura ambiente y a diferentes puntos de polarizacion (indicados en cada
una de las siguientes secciones).

Primeramente se establece una comparaciéon de los parametros de ruido del
transistor extraidos mediante los tres modelos de ruido estudiados en la seccion II1.3.

Posteriormentese muestran los resultados del analisis realizado al transistor
intrinseco a partir del método expuesto en la seccién 111.3.3.2. Dicha técnica consiste en un
proceso de asociacion de las fuentes de ruido del circuito eléctrico equivalente de pequefia
sefial del transistor. [Hudec, 1992].

Las mediciones realizadas por medio de la metodologia del IEF estudiada en la
seccion [V.2.3 se presentan a continuacion, y por tltimo se muestra una comparacion entre
los parametros medidos por esta técnica y los modelados mediante el modelo de ruido

extrinseco explicado en la seccion 111.3.3.1.

IV.2.4.1 Comparacién entre los modelos de ruido presentados en la seccién ITL.3.

El modelo de tres coeficientes de [Pucel, 1974] y el de dos coeficientes de
[Pospieszalski, 1989], presentados en la seccion II1.3, no incluyen el efecto producido por
el ruido de disparo.

En la seccion II1.3.3. se presenta un modelo completo basado en el de Pospieszalski,
que incluye las fuentes de ruido i, que modelan este efecto (ver figura 24).

Esta seccion tiene como objetivo analizar la influencia del efecto producido por el
ruido de disparo, ademas de evaluar los procesos de extraccion de los coeficientes 7, y 75
(del modelo de Pospieszalski) y P, R y C (del modelo de Pucel) explicados en las secciones
[11.3.1.2 y 1I1.3.2.2 respectivamente.

Se realiz6 un analisis en el programa MDS, arrojando los resultados mostrados en

la figura 43 para un punto de polarizacion de V;=1.3 Ve ;= 19.2 mA.
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En este punto de polarizacion, con I; = 19.2 mA, la corriente de fuga /; tiene un
valor de 5 pA, lo cual viene a ser considerable en el comportamiento del ruido a bajas

frecuencias (menores a 10 GHz).

. RaiS0
s~ Emin{dB)

1.05

1

0.95

9

L] 10 20 30 40 50 o 10 20 30 40 50
Frecusncia (GHa) Frecuencia (GHz)
(a) (®)

-
3

8
8

’ ’ Iucﬁtncia[;ﬂz] “ ¥recuencia [GHz)
(c) (d)

Figura 43. Comparacion del modelo completo (-), el de Pospieszalski (o) y el de Pucel (x),
para la obtencion-de parametros de ruido del transistor intrinseco.

En la figura 44a se observa la evolucion del factor de ruido minimo F,,;,. El modelo
de ruido completo muestra los efectos de la fuente de ruido de disparo, dando un valor de

Fin mayor que los otros dos en el intervalo de frecuencia mencionado anteriormente.
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La magnitud del coeficiente de reflexion optimo | Top | se muestra en la figura 44b.
Este parametro muestra el resultado de la inclusion de las fuentes i, en el circuito eléctrico
equivalente del modelo de ruido completo a frecuencias menores a 10 GHz.

Si se desea observar con mas claridad esta diferencia se recomienda tomar como
punto de comparacion el resultado mostrado por el modelo de Pospieszalski, marcado
mediante circulos ("o0"), y cotejarlo con el modelo completo en linea uniforme("-"), dado
que la (mica diferencia entre ambos corresponde exactamente a las fuentes de ruido de

disparo incluidas en este Gltimo.

14 40
1.2 i e
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C 20
02 - 10
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Figura 44. Parametros de ruido del transistor intrinseco (método analitico vs. MDS).

En los puntos de polarizacion donde el ruido de disparo sobrepasa este valor de /,

las diferencias entre F,;, y I, en bajas frecuencias se incrementan, dando como resultado
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un valor considerable de ruido de disparo con respecto al ruido térmico producido por los
elementos resistivos del circuito.

Se puede apreciar que el ruido de disparo no afecta a los pardmetros R, y ¢
Ademas se observa que este efecto se puede despreciar a frecuencias mayores a 10 GHz

A frecuencias mayores a 20 GHz se observa una divergencia en la fase ¢,,, obtenida
por el método de Pucel con respecto al de Pospieszalski, mientras que el valor obtenido de
R, no presenta diferencias considerables.

Es necesario resaltar que resulta obvio que el modelo de Pospieszalski tenga un
mejor seguimiento en altas frecuencias a este otro que se denomina "modelo completo”, ya
que éste ltimo se basé en el modelo de Pospieszalski, como ya se habia mencionado
anteriormente.

Los resultados encontrados por el modelo de Pucel (1974) muestran un pequeiio
desfasamiento con respecto a los otros dos. Esto se puede atribuir a que la metodologia
utilizada para la extraccion de los parametros P, R y C del modelo, no explote
adecuadamente las fuentes de ruido del transistor intrinseco, teniendo necesidad de llevar a

cabo un ajuste por medio de optimizacion.

IV.2.4.2 Extraccién de los pardmetros de ruido del transistor intrinseco a partir de la

matriz de correlacién .

Con el propédsito de validar la metodologia expuesta en la seccion I[11.3.3.2 se
llevaron a cabo dos simulaciones de ruido del circuito mostrado en la figura 25. La primera
de éstas fue realizada por medio de un programa desarrollado en MATLAB basado en
dicha técnica de analisis [Hudec, 1992]; Por otro lado se utiliz6 el paquete MDS [Anén.,
1994] para la simulacion de ruido de la misma figura.

Los elementos del circuito eléctrico equivalente fueron encontrados a un punto de

polarizacion de V; = 1.3 Ve I, = 822 mA, los cuales se enlistan en la tabla III. Los
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resultados obtenidos en el MDS se compararon con los calculos arrojados por el programa

(ecuaciones (108) a la (110)).

Tabla V. Valores de los elementos del circuito eléctrico equivalente del transistor

intrinseco de la figura 25.
G659 fF Gas=22 mS
R,/~68 ohms G,=31.1mS
R=6.79 ohms Cu=1321F

En la figura 44 se pueden apreciar los resultados obtenidos tanto por el método
analitico programado en MATLAB como por el MDS.

Los parametros extraidos por ambos analisis concuerdan satisfactoriamente. Se
puede decir que la metodologia utilizada resulta ser confiable y precisa si tomamos como

referencia el sistema MDS.

IV.2.4.3 Resultados de la medicion de los pardmetros de ruido.

A continuacion se muestran los resultados de la caracterizacion de ruido para el
transistor CNRS21 mediante el método del IEF presentado en la seccion 1V.2.3, en el
intervalo de frecuencia de 1 a 40 GHz, en dos condiciones de polarizacion.

Las figuras 45 y 46 muestran los parametros de ruido medidos con un punto de
polarizacién igual a: /;,=19 mA e [;=12 mA, respectivamente, para V=13 V.

La fase del coeficiente de reflexion éptimo ¢,,, mostrada en las figuras 45d y 46d
es el primer pardmetro en determinarse por el método, la cual resulta estar de acuerdo con
la evolucion esperada, es decir, muestra un crecimiento lineal con un inicio cercano a cero
grados (en corriente directa), en ambos puntos de polarizacion.

En el proceso de extraccion, se calcula a continuacion la magnitud del coeficiente

de reflexion | I |, al hacerse iterar desde un valor minimo de 0.1 a su maximo permisible
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de 0.9. Este es extraido cuando las funciones (110) y (112) se cruzan; por lo que una mala

determinacién de | E,p,l recae directamente en el calculo de la resistencia equivalente R,,.

Figura de ruido minima

Resistencia equivalente de Ruido

Fmin (dB)

10 12 14 16

Frecuencia (GHz)
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80 ; ;
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o2t ]

: " " " " 0 i " i L " i

2 4 6 8 10 12 14 16 2 4 6 8 10 12 14 16
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)
(c)

(d)
Figura 45. Obtencion de los parametros de ruido para I, = 12 mA, Vi =13 V.

En los resultados se puede apreciar la evolucion obtenida en | r; p,l la cual
empieza en un valor cercano a 0.7, teniendo un comportamiento decreciente en la
frecuencia, lo cual resulta ser normal.

La resistencia equivalente R, aunque muestra la tendencia esperada de disminuir en

el intervalo de frecuencia de medicion, resulta ser un poco dispersa. La razon es clara, este
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parametro es muy sensible a la determinacién de | o | , por lo que una pequefia variacion

de | oy | de su valor real da como resultado un gran error en dicho pardmetro.

Figura de ruido minima Resistencla equivalente de ruldo

52 4 8 _8 10 12 14 1 0, 4 6 & 10 12 14 18
Frecuencia (GHz) Frecuencia (GHz)
(a) (b)
Magnitud da T, Fase deTopt

1 — 4 80 e o

L T T e S TR VI e s 8 1w 1z 4 1
Frecuencia {GHz) Frecuencia (GHz)
(c) (d)

Figura 46. Obtencioén de los parametros de ruido para /; =19 mA, V;; =13 V.

Finalmente, el ultimo parametro a determinar es el factor de ruido minimo F,,;,, el
cual es dependiente de la determinacion de los otros tres. En las figuras 45a y 46a se

aprecia un aumento de F,,;, con respecto a la frecuencia.
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También se puede notar en ambas figuras que un aumento tanto en la resistencia
equivalente de ruido R, como en el factor de ruido minimo F,;, resulta al aumentar la

corriente /.

IV.2.4.4 Comparacién de la extraccion de los pardmetros de ruido por el método del

IEF y el modelo de ruido completo.

En esta seccion se presenta una comparacion de los resultados de la extraccion de
los parametros de ruido del transistor, medidos por medio del método del IEF (ver seccion
IV.2.3) y los extraidos con el anélisis del modelo de ruido completo(seccion I11.3.3), a un
punto de polarizacion de V=13 Ve I;; = 10 mA.

Como se puede observar en la figura 47, estos primeros resultados extraidos
mediante el método de medicion de los parametros de ruido del transistor y los arrojados
por el modelo de ruido extrinseco, resultan ser alentadores ain con las diferencias que se
aprecian con la evolucién que muestra el modelo de ruido.

La fase del coeficiente de reflexion 6ptimo resulta ser facil de obtener, por lo cual
se muestra una gran concordancia en ambos métodos. Sin embargo, la diferencia existente
en la magnitud del coeficiente de reflexién optimo |/, da lugar a una extraccion de la
resistencia equivalente R, que difieren por un factor cercano al 50 %. Aun asi, se puede
apreciar que la evolucion de ambas es la de disminuir a medida que aumenta la frecuencia.

Como el Gltimo parametro en calcularse es F,;,, la diferencia en las extracciones
anteriores tanto por el método de medicion como por el modelo proporciona un resultado
un tanto disperso pero cercano a los valores reales.

El proceso de caracterizacion a temperatura ambiente ha sido efectuado de manera
completa. Se cuenta con los pardmetros de dispersion, el comportamiento de ganancia,

estabilidad y ruido, ademas del circuito eléctrico equivalente de pequefia sefial.
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Se contintia con el estudio del dispositivo a temperatura de 50° K y a los puntos de

polarizacién establecidos, con la finalidad de realizar una comparaciéon de los resultados,

con ¢l objetivo de apreciar los cambios generados al disminuir la temperatura.
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Figura 47. Comparacion de resultados de los parametros de ruido por medio de la

extraccion por el método IEF y el modelo de ruido completo.
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IV.3 Caracterizacion a temperaturas criogénica.

La construccion de un amplificador de microondas que funcione a temperaturas
criogénicas conlleva, en primer lugar, a ventajas en las caracteristicas del dispositivo
debido a las mejorias del comportamiento de los componentes que lo conforman, tanto en
el aumento en ganancia como en la disminucion en los niveles de ruido manejados.

En este capitulo se evaluard el mejoramiento de las caracteristicas del transistor
cuando se somete a una temperatura criogénica, en comparacion con las obtenidas a

temperatura ambiente.

IV.3.1 La estacién criogénica.

La estacion criogénica forma parte del banco de medicion de usos multiples
presentado en la figura 38. Mediante esta se realiza la caracterizacion tanto de los
parametros de dispersion como de ruido a diferentes temperaturas.

Para llevar a cabo la caracterizacion el transistor en bajas temperaturas se monto la
oblea en una placa en el interior del criostato o camara fria (ver figura 48), que fue
concebido para un funcionamiento entre 10 y 300° K; éste funciona a un vacio (de 10 torr
a 300° K) a fin de eliminar los problemas de transferencia térmica y de condensacion sobre
la muestra de medicion.

Para las mediciones a temperaturas criogénicas el conjunto se enfria por circulacion
de helio (2) en una camara refrigerada (4). La placa donde fue depositada la muestra se
enfria por conduccién térmica (1). Las puntas de prueba coplanares (3) son enfriadas por
medio de conduccion térmica de unas tiras trenzadas metalicas ligadas a un cridstato
auxiliar lleno de nitrogeno liquido. Se presenta un gradiente térmico debido a la diferencia
de temperaturas entre las puntas y el soporte del componente. Este gradiente térmico, una
vez establecido, se mantiene igual durante todo el procedimiento de medicién. Las puntas

de prueba se guian por medio de brazos (6), protegidas con un fuelle (7), con la ayuda de
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posicionadores XYZ (6 y 8), microcontroladas al exterior del criostato. También se cuenta

con un posicionador en Z (11) que facilita el desplazamiento en esta direccion.

[

12

1 | K
10[ I

Figura 48. Esquema del criostato utilizado en el banco de medicion.

La estacion cuenta de igual manera con una ventana oOptica (5) que permite una
visualizacion del posicionamiento de las puntas asi como del dispositivo, observados con

un microscopio (12).

IV.3.2 Método de caracterizacion de transistores en bajas temperaturas.

Hasta el momento, el método de extraccion de los parametros de ruido desarrollado
en el [EF ha sido evaluado a temperatura ambiente, presentando un poco de dispersion en
sus resultados. Sin embargo, el método pfetende ser implementado posteriormente a bajas
temperaturas, para lo cual debe ser modificado en dos niveles [Boutez, 1997}:

1) La potencia de ruido presentada a la entrada del transistor ya no serd mas 7, sino

T modificando el calculo del factor de ruido global Fyyy, por lo tanto, 2) debe de
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considerarse el gradiente de temperatura entre los planos (B)-(D) para el célculo de F,,
haciendo uso de la formula de Friis [Friis, 1944].
La potencia de ruido total recibida por el receptor es [Crozat ef al, 1996b]:

P = [(7‘;" + TM)GMGM + TG ¥ Tr]kBGTyG,, (114)

donde:
T,=T,Gi+(1-G;,)T; : ruido incidente en A.

1- Gout .
i Tr : temperatura de ruido (BD)

G, ganancia disponible entre C y A.

Tout =

T : temperatura equivalente de (CA).

T, : temperatura equivalente de (BD).

También para esto existe un método [Escotte ef al, 1994] que permite caracterizar
las lineas de acceso al DBP, considerando también que existe un gradiente de temperatura
dificil de conocerse y por lo tanto dificil de determinar la contribucion de ruido debido a
las mismas. El método consiste en calcular por medio de dlgebra matricial el efecto de
ruido producido por dichas lineas, al ser medido el factor de ruido de un elemento del cual

sea conocido su comportamiento en ruido.

IV.3.3 Medicion de los parametros S a temperaturas criogénicas.

En bajas temperaturas, como se menciond anteriormente, e€s necesario tener en
cuenta el control y estabilidad del gradiente de temperatura entre los dispositivos, ya que
éste juega un papel importante en la medicion de los parametros del banco. Particularmente
los gradientes de temperatura en los cables de acceso crean una variacion de fase, donde la
correccion de fase obtenida a 300° K puede alcanzar varios grados (entre 10 y 30 °) cuando
la estacion se enfria a 50° K, debido a la variacion de las longitudes de los elementos en el

interior del cridstato y al cambio en el dieléctrico.



95

Por lo tanto, si se desean mediciones precisas y repetitivas, es necesario realizar una
calibracion a la temperatura de trabajo, por lo que es necesario dejar estabilizar por al
menos dos horas la temperatura del equipo de prueba. La calibracion efectuada a bajas

temperaturas es idéntica a aquella realizada en temperatura ambiente descrita en IV.1.2.

IV.3.4 Comparacién de mediciones realizadas a temperatura ambiente y criogénica .

Es importante recalcar que el comportamiento de los FETs no se puede inferir del
comportamiento a temperatura ambiente. De hecho, algunos dispositivos no son utiles en
temperatura criogénicas por el comportamiento anormal que presentan en estos ambitos,
como el efecto de colapso presentado estudiado por [Katalsky y Kiehl, 1986], por lo tanto
es necesario siempre llevar a cabo una caracterizacion completa para definir si las
caracteristicas deseadas son encontradas en el dispositivo bajo prueba.

De la figura 49 a la 61 se presenta una comparacion del comportamiento del
transistor en temperatura ambiente (300° K) y criogénica (50° K) en el intervalo de
frecuencias de 1 a 40 GHz. En éstas se puede apreciar el mejoramiento en las
caracteristicas del transistor CNRS21 tanto en ganancia como en ruido. Es precisamente
esta la ventaja de las hetero-estructuras, la cual se atribuye a su mejoramiento pronunciado

de movilidad de electrones en bajas temperaturas [Brockerhoff e al/, 1989].

IV.3.4.1 Parametros de dispersién.

En la figura 49 se muestran los parametros S del PHEMT estudiado. Se nota un gran
cambio en S;; debido al incremento de la capacitancia de entrada Cos, asi como a la
disminucion que experimenta S;,, provocada por los cambios sufridos por la conductancia

Ggs y capacitancia de salida Cg,.
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Escala=1 Escala S;=5
Escala S;,=0.5

Figura 49. Comparacion de los pardmetros S a 300° y a 50°K.

Ademés se puede apreciar un incremento en |S,; |, lo cual indica un aumento en la
ganancia del transistor. Esto se atribuye a un mejoramiento en la dinamica del electron en
el dispositivo, revelado por el incremento en la movilidad de campo bajo, lo que se traduce
por el aumento de la transconductancia g,, al disminuir la temperatura [Belache et al, 91].
Por otro lado, en el parametro S;; no se aprecian cambios considerables.

Al obtener un | S,,| menor y un |81 mayor, se provee un mejor acoplamiento a la

salida y un mayor producto ganancia-ancho de banda [Duh G. et a/, 1988].

IV.3.4.2 Criterios de ganancia.

Como se menciono anteriormente, el incremento en la ganancia puede ser
relacionada al mejoramiento de la movilidad y dinamica de los portadores cuando decrece
la temperatura. Se puede observar en la figura 51 un aumento en la G, hasta de un 40% a
1 GHz y hasta de un 10 % a 10 GHz. Esta cualidad es posible apreciarla de igual manera en

la figura 50, que muestra como se incrementa la magnitud de S;(en dB) cuando la
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temperatura se disminuye, siendo esto un punto favorable para su utilizacion en el disefio

de amplificadores que operan a temperaturas criogénicas [Pospieszalski ef af, 1988].
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Figura 50. Comparacion de S,;(dB) a 300° K y a 50° K.
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Figura 51. Comparacion de G, a 300°K ya 50° K.
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Célculo de G, a 50° y a 300° K
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Figura 52. Comparacion de G, a 300°K y a 50° K.

14 Y T

12

10} :
S,, (dB) 50° K

Ganancia(dB)

4l S,, (dB) 300°K

O A i 1 L
0 10 20 30 40 50
Frecuencia (GHz)

Figura 53. Comparacion de S,; (dB) a 300°K y a 50°K.
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IV.3.4.3 Factores de estabilidad.

Otro punto importante a considerar para el disefio de amplificadores es la
estabilidad de los dispositivos activos, como se puede apreciar de la figura 54 a la 57,
donde se muestran los factores de estabilidad K, Ay x4, asi como los circulos de estabilidad
a la entrada y a la salida para ambas temperaturas. De acuerdo con el factor K, el transistor
es mas inestable a bajas temperaturas en frecuencias bajas; sin embargo, a una frecuencia
aproximadamente de 9 GHz, el transistor llega a su estado incondicionalmente estable,
mientras que a 300° K lo hace hasta a 20 GHz aproximadamente. Es importante resaltar el
hecho de que a frecuencias elevadas se vuelve mas estable debido a la disminucién en su

ganancia.

K (50°K)

K (3800° K)

0 10 20 30 40 50
Frecuencia (GHz)

Figura 54. El factor K a 300° K y a 50° K.
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(a) (b)
Figura 57. Circulos de estabilidad de entrada (a) y salida (b) a 300° K
ya 50° K a la frecuencia de 10 Ghz.

Los circulos de estabilidad de la figura 57 indican las zonas inestables en ambas
temperaturas, tanto en la fuente como en la carga. Se puede apreciar que la zona de
estabilidad condicional en la entrada es mas pronunciada para bajas temperaturas, siendo el
caso contrario en la carga. Este punto es importante en los métodos de medicién de ruido,
ya que se debe cuidar de no escoger un coeficiente de reflexién que este dentro de alguna
de estas zonas, lo que puede proporcionar resultados inciertos debido a la tendencia a

oscilar que presenta el transistor en estas condiciones.

IV.3.4.4 Pardametros de ruido obtenidos a través del método analitico.

Por ultimo, se presentan los resultados obtenidos de los parametros de ruido del
transistor, los cuales fueron extraidos mediante un programa computacional escrito en
MATLAB, basado en el proceso de asociacion de la influencia de ruido de los elementos

del circuito eléctrico de pequefia sefial explicado en la seccion 111.3.3.
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Los valores de los componentes del circuito eléctrico se calcularon de la misma

manera que se hizo a temperatura ambiente, segin explicado en la seccion IV.1.2.
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Figura 58. Factor de ruido minimo F,,,;, para diferentes

temperaturas(300° K y 50° K).
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para diferentes temperaturas.
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A temperatura ambiente las fuentes de ruido térmico producidas por los elementos
resistivos del dispositivo dominan en el comportamiento de ruido de los TEC, los cuales al
ser enfriados producen una reduccion considerable del factor de ruido, como se puede
apreciar en la figura 58 [Liechti y Larrick, 1976].

Otro factor que influye en esta reduccion es la disminucion de los valores de las
resistencias de acceso debido al mejoramiento de la movilidad de portadores de campo
bajo en el dispositivo [Belache et al, 91].

Como se observa en la figura 58, a temperatura ambiente se obtiene una figura
minima de ruido F,,;, de 4.5 dB a 40 GHz, mientras que a 50° K dicho valor disminuye
hasta 0.8 dB. Ademas, en la figura 59 se puede apreciar una disminucion considerable de la
resistencia equivalente de ruido R,, desde un valor de 38 a 4 Q, tal y como se esperaba de

acuerdo con resultados previos encontrados en la literatura [Chao ef al, 1987].

0.8[- .
0.6} 4

&

<

&= 50° K

0.4} .
300° K
0.2+
0 1 J 4 1

5 10 15 20 25 30 35 40
Frecuencia (GHz)

Figura 60. Comportamiento de |/7,] a 300°K y a 50°K
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Figura 61. Comportamiento de ¢,,,a 300° Ky a 50° K.

En las figuras 60 y 61 se puede observar la evolucién presentada por I, y ¢, para
diferentes temperaturas. Se ve que /., experimenta una disminucién en la magnitud,

mientras que la fase tiende a ser mas pronunciada conforme aumenta la frecuencia.

Se puede apreciar en el analisis de los resultados anteriores una mejoria mostrada
por el comportamiento del transistor PHEMT a una tempertua de 50° K con respecto a la
temperatura ambiente, obteniéndose un dispositivo con mayor ganancia, menor ruido y
mayor estabilidad. Esto resulta ser relevante considerando las ventajas que se obtienen en
los dispositivos amplificadores de bajo ruido utilizados en los sistemas de radioastronomia

y sistemas de comuncicacion via satelite.
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V CONCLUSIONES.

V.1 Anadlisis de resultades y discusién.

El presente trabajo de tesis ha permitido llevar a cabo la caracterizacion del
transistor pseudomorfico de alta movilidad electronica (PHEMT) a temperaturas ambiente
(300° K) y criogénica (50° K).

Mediante la utilizacion de un banco de medicién completo se realizaron las
mediciones de los parametros de dispersion y de ruido del transistor, haciendo un estudio
de su evolucion. De igual manera, a partir de la informacion de los pardmetros S obtenidos,
se efectuaron los calculos de ganancia y estabilidad del dispositivo, analizando la
influencia de la temperatura en el comportamiento de dichos parametros, encontrandose
resultados positivos en la evolucion del dispositivo.

Empleando una metodologia y un banco de medicion pertenecientes al Instituto de
Electronica Fundamental (IEF) de la Universidad de Paris Sud, el cual permite la
extraccion de los parametros S en un intervalo de temperatura de 10° a 300° K, se llevo a
cabo la caracterizacion de los parametros de ruido del transistor. Dicha técnica esta
actualmente en proceso de depuracion.

Con el propdsito de validar la extraccion del método propuesto por el IEF tanto a
temperaturas ambiente como criogénica, se presentan resultados que describen el
comportamiento en ganancia, estabilidad y ruido de los dispositivos caracterizados, asi
como comentarios importantes relacionados con la comparacion de los diferentes modelos
de ruido.

A través de un analisis a diferentes modelos de ruido, se seleccionaron los modelos
de Pospieszaslki (1989), por la simplicidad que ofrece en la determinacion de sus
coeficientes y el de Pucel (1974), por ser el modelo mas completo, ya que su analisis parte

de las consideraciones fisicas del dispositivo como son: condiciones de polarizacién, y
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factores geométricos y fisicos de su construccion. Sin embargo, en este trabajo se utilizo en
ambos modelos el calculo de dichos coeficientes explotando la informacién del circuito
eléctrico equivalente de pequefia sefial.

El circuito eléctrico equivalente de pequefia sefial fue utilizado tanto para el
modelado de los parametros S como para la obtencion de los parametros de ruido de
manera analitica por el procedimiento de andlisis de ruido de Hudec [Hudec, 1992].Dicho
circuito fue determinado por medio de un programa desarrollado en el IEF [Aniel et al,
1997], basado en la técnica de Dambrine (1988), efectuando ciertas modificaciones.

De igual forma se realizé un programa en MATLAB que agrupa el analisis de ruido
efectuado al circuito eléctrico del PHEMT, del cual se obtuvieron resultados satisfactorios

al ser comparados con aquellos obtenidos con el paquete MDS.

V.2 Aportaciones del trabajo realizado.

Las principales aportaciones del trabajo realizado son las siguientes:

1. La realizacion de una metodologia sistematica implementada en MATLAB para efectuar
la extraccion de los parametros de ruido del transistor PHEMT a diferentes temperaturas,
mediante la utilizacion de su circuito eléctrico equivalente de pequeiia sefial y de los
modelos de ruido estudiados y evaluados.

2. Se logro realizar la caracterizacion dindmica del PHEMT sobre GaAs, obteniéndose el
circuito eléctrico equivalente, ademas del comportamiento de ganancia, estabilidad y
ruido en funcion de la temperatura para dispositivos en oblea.

3. Se participo en la implementacion del método propuesto por el IEF para la extraccion de
los pardmetros de ruido del transistor, que no requiere sintonizadores en el banco de
medicién de ruido.

4. Se presentaron los diferentes bancos de medicion utilizados en el desarrollo de este
proyecto, tanto a temperatura ambiente como a temperaturas criogénicas para la
caracterizacion de los parametros de dispersion y de ruido de transistores de microondas

y ondas milimétricas.
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5. El estudio y utilizacion de los modelos de ruido fue un tema muy explotado en este
proyecto, el cual tuvo como proposito principal la comparacion de los resultados de
ruido obtenidos mediante el método anteriormente mencionado, ademas de indicarnos la
evolucion del comportamiento de los parametros de ruido en temperaturas criogénicas.

6. Como consecuencia, en el desarrollo de este trabajo se participo en dos publicaciones
relacionadas con: 1) la dependencia frecuencial del factor de ruido del DBP cuando se le
presentan a la entrada estandares conocidos, presentado en la Décima Jornada Nacional
de Microondas en mayo de este afio en Saint Malo, Francia [Danelon et al, 1997}, y 2)
con el andlisis en alta frecuencia del transistor HEMT InP vs temperatura, presentado en
ESSDERC '97, en septiembre de 1997, en Stutgart [Aniel ef al, 1997].

V.3 Recomendaciones.

A continuacion se hacen algunas recomendaciones a los interesados en continuar
con el analisis del comportamiento del transistor utilizando las técnicas aqui descritas:

1. Los modelos de ruido de Pucel (1974) y de Pospieszalski (1988) s6lo toman en cuenta el
ruido térmico producido por los elementos resistivos del dispositivo asi como el ruido de
difusion en el canal, sin embargo desprecian las fuentes de ruido generadas por la
corriente de fuga de la compuerta, es decir el ruido de disparo. Por lo que si se utiliza
alguno de estos dos modelos en el analisis de ruido del transistor y se tiene una corriente
de fuga I, > 2uA es necesario incluirse este efecto en el modelo de ruido, como se
explica en la seccion I11.3.

2. En el modelo de ruido de Pospieszalski [Pospieszalski, 1988], la temperatura equivalente
de ruido de entrada 7, se puede aproximar a la temperatura ambiente, dado que las
diferencias obtenidas en los analisis realizados cuando 7, es calculada por la relacién
(45) son despreciables.

3. Un punto muy importante a resaltar es la fuerte influencia que tiene la determinacion de
las resistencias de acceso en la extraccion de los valores de los elementos del dispositivo

intrinseco, por lo que se recomienda utilizar un método eficaz.
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4. El programa realizado en MATLAB para el célculo de los cuatro parametros de ruido a
partir del circuito eléctrico equivalente de pequefia sefial esta restringido a la topologia
del PHEMT presentado en la seccion 1112 de este trabajo. Se recomienda implementar
rutinas que permitan incluir otras configuraciones de circuito eléctrico equivalente de los
transistores de efecto de campo, haciendo de éste un programa mas completo.

5. El programa desarrollado puede afiadirse al que se encarga de la medicion de los
parametros de dispersion, asi como al utilizado para la extraccion de los elementos del
circuito eléctrico equivalente de pequeiia sefial, obteniéndose un programa completo
para la caracterizacion automatica tanto de los parametros de ruido como de los de
dispersion.

6. Si se implementa el método de extraccion propuesto por el IEF se recomienda cuidar que
los coeficientes de reflexién presentados a la entrada del DBP no caigan en las zonas
inestables de los circulo de estabilidad, ya que esto puede provocar oscilaciones en el

dispositivo, generando resultados dispersos y no repetitivos.
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ANEXO 1. Parametros de caja negra.

Existen diferentes conjuntos de parametros de pequefia sefial posibles para describir
el comportamiento del transistor dependiendo de cual de las sefiales de voltaje V' o

corriente / de la Figura 62, se utilizan como variables dependientes o independientes,

Il I 5
’*"1 Tramsistor Irz

Figura 62. Representacion del transistor como bipuerto.

La relacién que existe entre las vanables dependientes € independientes y los

parametros puede ser expresada en una matriz de la siguiente forma:

l:¢dz}=|:k11 k12}|:®51:l (115)
D, ky ko | P, |

donde @, y @;; son las variables dependientes, @; @, las independientes y k; o k;
(i=1,2/=1,2;) representan los pardmetros en un conjunto particular.

Otro conjunto de pardmetros que es ampliamente utilizado pero que no estd
relacionado con sefiales de voltaje y corriente de entrada y salida, sino con ondas incidentes
y reflejadas, se presenta a continuacion.

a) Pardmetros de impedancia de circuito abierto [Z].
Si las corrientes son las variables independientes los voltajes dependientes estan

dados por [Carson, 1982]:
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[Vl]:{zﬂ Zu:N:IJi| (116)
v Zy Znp L)

Los parametros Z son constantes para un transistor particular y son determinados
para un punto de polarizacion y frecuencia definido. Siendo:
Z,,: impedancia de entrada. Zy1: impedancia de transferencia directa.

Z15: impedancia de transferencia inversa. Zy: impedancia de salida.

a) Pardametros de Admitancia [¥].
Si los voltajes son las variables independientes, la corrientes dependientes estén

dadas por [Carson, 1982]:

e vl
1, Ly |V,

donde:

Y;: admitancia de entrada. Y,;: admitancia de transferencia directa.
Y;,: admitancia de transferencia inversa. Y,, admitancia de salida.

Existen atin mas parametros que describen un bipuerto basandose en las sefiales de
voltaje y corriente de entrada y salida como son: los parametros ABCD los cuales toman
como variables independientes V; e I; y como dependientes V) e I, asi como también los

parametros A, que son encontrados de manera similar..
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ANEXO 2. Procedimiento de Hudec para la asociacién de bipuertos ruidosos.

En este anexo se presenta el método utilizado para la asociaciéon de bipuertos
ruidosos en las diferentes configuraciones, en donde la conexion estd restringida a dos
bipuertos basicos, haciéndolo practico y facil de utilizar sin tener un limite fijo de fuentes
de ruido o bipuertos que agregar. Esto lo hace adecuado para la elaboracion de un
programa computacional.

1) Conexi6n en serie. Agrupacion de bipuertos descritos por los parametros [Z]

o o
u — 5'—O
i@ | v r
| > .8 L
Baz |
1 % et
iﬂ 'Y'II 'fll
Figura 63. Asociacion en serie.
o 5 i (118)
A AT AN AT Zn"Zu' =2 Zy'
nr = E€m + Em + fmt + 2 (119)
< % & Za'+Zy" . Zan'+ 73" et
23 A
inr = inl + . (120)

Im.
Za'+Zn" Zu'+Zn" "
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i1) Conexion en paralelo. Elementos caracterizados en parametros [Y].

+e‘|'
—r
¥ i '1,,% g
- L =
¥ e
Figura 64. Asociacion en paralelo.
Y=Y41", az1)
Y Ya"
nr = m + 2 (122)
€ Y'Y ¢ Y+ V)" e
YA Vu"'-Yi'Yy" Yo" Vu'=¥Yu'"' Yy
Inr = €nm + n2 + I + Ina. (123)
Ya'+Ya" Ya'+1"

1) Conexion en cascada. Utilizacion de parémetros T o ABCD para la

representacion de elementos.

Figura 65. Asociacion en cascada.
Atk AN
A=A, (124)

enr = en+ Av'ens+ Ais'in: s (125)

l'm- = 1-,,1 + A21'€n2 + Azz'inz ' (]26)



