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RESUMEN de la tesis que presenta Jaime Alberto Zamudio Flores, como requisito
parcial para la obtencién del grado de MAESTRO EN CIENCIAS en ELECTRONICA Y
TELECOMUNICACIONES. Ensenada, Baja California. Diciembre de 2004.

Analisis y diseino de amplificadores de reflexion de mediana potencia.

Resumen aprobado por:

Dr. José Luis Medina Monroy
Director de Tesis

La amplificacién de microondas por reflexiéon se usé ampliamente hasta la popularizacion
del transistor y desde entonces no ha tenido aplicacion extensa. En este trabajo de tesis
se propone un andlisis del amplificador de reflexion, sin utilizar el concepto de resistencia
negativa. Posteriormente se explica su disefio para manejo de mediana potencia en
régimen lineal, de aproximadamente 0.5 W con una sola etapa, bajo la hipétesis de que el
amplificador de reflexién puede operar con un consumo relativamente bajo de potencia de
CD, consiguiendo una buena eficiencia.

Del andlisis se deriva la importancia que tiene el circuito equivalente del transistor para
disenar el amplificador de reflexiéon. Por tanto, se propusieron mejoras para algunos de los
métodos existentes para la extraccion del modelo, tanto analiticos como aquellos basados
en optimizacién, y se aplicaron para encontrar el circuito equivalente. Se disefiaron,
construyeron y caracterizaron dos bases de prueba diferentes, una coplanar-microcinta-
coplanar y otra coaxial-microcinta-coaxial, como requerimientos para la medicién del
transistor, la cual se realizd mediante bancos automatizados para medir en CD,
parametros Sy potencia con un programa de computo desarrollado.

Como resultado del trabajo se presentan varias alternativas de disefio de amplificadores
de reflexion para las bandas C y X a las frecuencias de 3.5, 3.75, 4 y 11.4 GHz, que
proporcionan ganancias desde 10.9 a 14.3 dB con una variacibn maxima de 1.07 dB, los
anchos de banda respectivos se encuentran entre 2.2% y 13%. Las configuraciones
superficiales presentadas estan listas para la fabricacion y se incluyen recomendaciones
de montaje. Las simulaciones de un disefio presentado proporcionan una potencia de
salida de 447 mW con un consumo de potencia de CD de 22.5 mW que comprueba la
hipo6tesis que se formuld sobre la eficiencia del amplificador de reflexion.

Palabras clave: amplificador de reflexion con transistores, amplificador de mediana
potencia, alta eficiencia, extraccion del circuito equivalente del transistor, base de pruebas
coplanar-microcinta, base de pruebas coaxial-microcinta.



ABSTRACT of the thesis presented by Jaime Alberto Zamudio Flores as a partial
requirement to obtain the MASTER OF SCIENCE degree in ELECTRONICS AND
TELECOMMUNICATIONS. Ensenada, Baja California, Mexico December 2004.

Analysis and design of medium power reflection amplifiers.

Microwave amplification by reflection was widely used until the popularisation of transistors
and since then it has not had extensive use. In this thesis work an analysis of the reflection
amplifier is presented, avoiding the use of the negative resistance concept. After this, the
design of a medium power reflection amplifier operating in linear regime is presented,
giving approximately 0.5 W for a single stage, under the hypothesis that the reflection
amplifier is able to operate with a relatively low DC power consumption, giving a high
efficiency.

From the analysis is demonstrated the importance of the transistor’s equivalent circuit for
designing the reflection amplifier. Thereby, improvements were proposed for some of the
available model extraction methods, analytical and optimisation-based, and they were
applied to find the equivalent circuit.

Two different text fixtures, using coplanar and microstrip technologies, were designed,
fabricated and characterized, in order to perform the transistor measurements. Such
measurements were carried out using an automated test bench, with a developed software
for DC, S-parameter and power measurements.

Four alternatives of reflection amplifier designs are presented for C and X bands, at the
frequencies of 3.5, 3.75, 4 and 11.4 GHz, showing gains from 10.9 up to 14.3 dB with a
maximum variation of 1.07 dB, and respective bandwidths between 2.2% and 13%. The
layouts given are manufacture-ready, following the proposed assembly recommendations.
The simulations of a design give an output power of 447 mW with a DC power
consumption of 22.5 mW, demonstrating the high efficiency of the reflection amplifier.

Keywords: transistor reflection amplifier, medium power amplifier, high efficiency,
transistor equivalent circuit extraction, coaxial-microstrip test fixture, coaxial-microstrip test
fixture.
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I. INTRODUCCION

El proceso de amplificacion se puede definir como: el traslado de sefales de un nivel de
energia a otro mayor, las cuales usualmente contienen informacion.

Los componentes principales de un amplificador son la fuente de energia y el elemento
que combina esta energia con la sefial. En la electronica de altas frecuencias, este ultimo
componente es un elemento no-lineal el cual puede ser un diodo o un transistor.

Existen dos tipos de topologia de amplificadores, los cuales pueden clasificarse en los
de transmision, que son los mas comunes, y los de reflexion. Un amplificador del tipo de
transmision tiene dos puertos, uno para la entrada y otro para la salida, mientras que el de
reflexiéon cuenta con uno solamente, en el que se presentan tanto las sefiales de entrada
como las de salida. El circuito general del amplificador de reflexion se ilustra en la figura 1.
Este tipo de amplificador consiste de un elemento no-lineal, un elemento de
retroalimentacion y dos redes pasivas que mejoran las caracteristicas de acoplamiento y

ancho de banda.

I.2. Justificacion del problema. mejorar

Los amplificadores de reflexion de microondas que se han desarrollado con transistores
inicialmente despertaron interés por entregar una mayor ganancia a frecuencias mayores,
que los amplificadores de transmision convencionales [Tohyama, 1977; Nicotra, 1979 y

Hickson et al, 1993]. Por otro lado, los trabajos que han presentado un analisis del



amplificador de reflexion con transistores no son abundantes, y su acercamiento al

problema o se limité a ser experimental [Tohyama y Mizuno, 1979] o se bas6 en el

concepto de resistencia negativa [Gardner y Paul, 1997].

Estas dos circunstancias son un motivo para emprender una investigacion sobre los

amplificadores de reflexion, tratando de

alternativo.

presentar un enfoque de analisis tedrico
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Figura 1. Esquematico del circuito basico para el amplificador de reflexion con transistor.

Ademas, se tiene la hipdtesis de que el amplificador de reflexion puede poseer una

eficiencia ventajosa con respecto a la topologia de transmision [Venguer et al 2002].

1.3. Objetivos.

Este trabajo consiste en realizar el disefio y andlisis de un amplificador de reflexion para

manejo de mediana potencia a frecuencias de microondas. Los objetivos planteados son:

o Presentar un enfoque de andlisis del amplificador de reflexién prescindiendo del

concepto de resistencia negativa.



o Disefiar amplificadores de reflexion de mediana potencia que operen en el régimen
lineal para las frecuencias en el rango de 3.5 a 4.5 GHz y en el de 9.5 — 11.5 GHz, con

una potencia aproximada de 0.5 Watts (+27 dBm).

I.4. Organizacion del trabajo.

Los amplificadores de reflexion de microondas desarrollados con diodos fueron
ampliamente utilizados en décadas pasadas, y existen numerosos antecedentes
bibliograficos los cuales describen con detalle las metodologias de disefio y andlisis
[Okean, 1966; Ranson y Ruish, 1980].

En el capitulo II se analizan y resumen los trabajos mas importantes al respecto. A
partir de la invencion del transistor, las investigaciones sobre esta topologia de
amplificacion con transistores se enrarecieron, y todas las que se pudieron encontrar hasta
la fecha se examinan también en el siguiente capitulo. Se estudian ademads las metodologias
presentadas en la literatura del area para modelar transistores de altas frecuencias.

El disefio del amplificador de reflexion demanda que se obtenga informacion a través
de mediciones. Por lo tanto, en el capitulo Il de este estudio se reportan las medidas
necesarias y sus resultados, se describen los bancos de medicioén y las metodologias de
automatizacion que se emplean para medir a los transistores y circuladores. Asimismo, se
presenta el diseflo, construccion y caracterizacion de las bases de prueba requeridas.

En el capitulo IV, se implementan algunos de los métodos para modelar al dispositivo
empleando un circuito eléctrico equivalente. Los elementos del modelo se obtienen

empleando métodos analiticos y de optimizacion ya sea parcial o global.



La carencia de publicaciones que presenten un analisis tedrico del amplificador de
reflexion, alternativo al concepto de resistencia negativa, fue la motivacion inicial de éste
trabajo para proponer el principio de retroalimentacion positiva resonante. El capitulo V
contiene una explicacion detallada del principio de operacion de este tipo de amplificadores
y de la metodologia propuesta para analizar y disefar a los amplificadores de reflexion.

El analisis que se propone en el capitulo V da lugar a la fase de disefio, en la cual se
definen las subredes y el amplificador completo, para lograr un comportamiento
determinado. Este comportamiento se obtiene en un ambiente de simulacion para validar el
disefio de acuerdo con los resultados, hasta determinar la configuracion fisica (Layout) final
del amplificador.

En el capitulo VI se efectiia una discusion de las diferentes alternativas presentadas y
sus resultados obtenidos del disefio y analisis.

Finalmente, en el capitulo VII se presentan las conclusiones de este trabajo y las
recomendaciones para continuar con esta linea de investigacion y en particular con el

disefio y construccion de este tipo de amplificadores.



II. ANTECEDENTES BIBLIOGRAFICOS PRINCIPALES.

En este capitulo se presentan los métodos existentes en la literatura para efectuar el
analisis y disefio de amplificadores de reflexion, basados en diodos y transistores.
Asimismo, se describen los métodos necesarios para extraer el modelo de circuito
equivalente de los transistores. Se presentan algunos métodos completamente analiticos y

otros basados en efectuar un proceso de optimizacion global o parcial.

I1.1. Métodos de analisis y disefio del amplificador de reflexion.

Existen investigaciones previas relacionadas con el estudio y desarrollo de los
amplificadores de reflexion, que emplean como elemento activo no lineal tanto diodos
como transistores. En este apartado se exponen los aportes mas importantes que se pueden
encontrar. Se realiza un recorrido cronoldgico y se tratan primero las metodologias
descritas en la literatura que emplearon diodos, para pasar después a las que recurrieron a

transistores.

1. 1a) Amplificadores de reflexion con diodos.

La aparicion de las fuentes de energia en microondas data de los afios 30’s. En aquel
momento, los primeros componentes de microondas emplearon véalvulas de vacio, hasta que
Tager y Read previeron el efecto de tiempo de transito de avalancha (ATT) en 1957 y 1959,

dando lugar a los diodos de avalancha IMPATT [Smith y Carpentier, 1993]. Poco después,



Ridley y Watking en 1961, y Hilsung en 1962, predijeron las ventajas de transferir
electrones entre valles de alta y baja movilidad en las bandas de conduccion de materiales
como el GaAs y el InP (efecto Gunn), lo cual se aprovecho para fabricar diodos de
electrones transferidos o Gunn [Smith y Carpentier, 1993]. Ambos tipos de diodos
mencionados encontraron su aplicacion en la regiéon de microondas, sustituyendo a las
valvulas de vacio que fueron pasando a segundo plano.

Las referencias mas antiguas que se pueden encontrar en términos de amplificacion de
estado solido, emplearon diodos como dispositivo no lineal. El enfoque de analisis
generalizado se basé en el concepto de resistencia negativa (ver figura 2), y la piedra
angular del disefio surgi6 con la publicacion del “Teorema de circuitos terminados en
resistencia negativa” [Aron, 1961]. Este trabajo se basd en otros anteriores [Bode, 1945 y
Fano, 1950] que se realizaron para impedancias arbitrarias, no estrictamente negativas, y
que trataban sobre ganancia y ancho de banda. Basados en el Teorema de Aron, se
presentaron trabajos que exponian prototipos [Getsinger, 1963], o teorias [Scanlan, 1966]
para esas propiedades en amplificadores de resistencia negativa. Pronto los siguieron otros
trabajos sobre las caracteristicas de estabilidad de amplificadores de reflexion [Gupta,
1978], sobre los efectos de los acopladores [Okean, 1966 y Niemayer, 1972], sobre
caracteristicas de ruido [Thim, 1971 y Goedbloed y Vlaardingerbroek, 1977] y sobre
fenomenos en gran sefial [Best et al, 1982 y Steer, 1985]. Inclusive, se cuenta con
referencias que resumian las investigaciones anteriores en directivas generales de disefio
del amplificador [Ranson y Huish, 1980], de las cuales se da un ejemplo en la figura 3.

Los dispositivos utilizados fueron principalmente diodos de avalancha por impacto y

tiempo de transito (IMPATT) [Niemayer, 1972 y Goedbloed y Vlaardingerbroek, 1977;



Ando et al, 1978; Best et al, 1982 y Steer, 1985], asi como diodos de transferencia de
electrones (efecto Gunn) [Thim, 1971; Okean, 1966; Ranson y Huish, 1980; Jerinic et al,
1983 y Sebastian-Franco, 1985]. Entre los resultados publicados que se pudieron encontrar
destacan: un amplificador que entregaba hasta 3 W con 11 dB de ganancia en la frecuencia
de 44 GHz [Jerinic et al, 1983], y otro que operaba a la frecuencia 86 GHz con 10 dB de

amplificacion y 18 dBm de potencia de salida [Ando et a/, 1978]. fundamento
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Figura 2. llustracion del principio de analisis del amplificador de reflexion con base en el
concepto de resistencia negativa.
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11.1.b) Amplificadores de reflexion con transistores.

La popularizacion de los transistores en la electronica de altas frecuencias tuvo los

siguientes precursores importantes [Smith y Carpentier, 1993]:

« Lainvencioén del transistor de contacto puntual por Bardeen y Brattain en 1947.

« La creacion de los transistores bipolares (BJT’s) en 1950 y de efecto de campo en 1952
(FET’s), ambos por Shockley.

« La innovacion del transistor de efecto de campo con union metal-semiconductor de
arseniuro de galio (MESFET de GaAs), por Mead en 1966.

« La introduccioén del transistor de alta movilidad electronica (HEMT), por Thomson (de
la compainia Fujitsu) en 1980.

« El desarrollo de los primeros circuitos integrados monoliticos de silicio (Si MIC’s), por
Texas Intruments® en 1964.

« La produccidon de los primeros circuitos integrados de silicio para microondas (Si
MMIC’s) (Banda X, Switch T/R), por Ertel en 1966.

« La presentacion de los primeros circuitos integrados de arseniuro de galio (GaAs
MIC’s), por Hewlett-Packard en 1974.

« La introduccion de los primeros circuitos integrados de arseniuro de galio para
microondas (GaAs MMIC’s), por Plessey en 1976.
Sin embargo, fue necesario un desarrollo tecnoldégico considerable para trasladar en

realidades factibles todos estos avances cientificos y de investigacion. Los primeros

resultados, en aplicaciones practicas para el campo de las microondas, empezaron a surgir

desde mediados de los afios 70’s. De esta manera, los diodos se fueron dejando de usar en



los amplificadores, y la topologia de reflexion también. No obstante, es posible encontrar
casos aislados de investigaciones sobre amplificadores de reflexion con transistores.

i. Al parecer, la referencia publicada en primer término se debe a Toyhama en 1977. En
este trabajo, y en uno mas que publicaria un par de afios después [Toyhama y Mizuno,
1979], los objetivos fueron obtener un amplificador de bajo ruido con ganancia elevada a
frecuencias mayores a 20 GHz. Este tendria como diferencia, respecto de los
amplificadores de transmision semejantes que habia en aquel entonces, el hecho de
contener una sola etapa. Se reportaron amplificadores de reflexion entre 20 y 27 GHz, con
una ganancia de 7.8 £ 0.8 dB y una figura de ruido minima de 6.9 + 0.9 dB, en anchos de
banda de 4% y menores. Este trabajo desarrollé experimentalmente un recinto metalico
especial, y un resonador que conectaba dos terminales del transistor, con el objeto de medir
un coeficiente de reflexion mayor que 1 entre las otras dos terminales. Estas dos terminales
se acoplaban a un circulador a través de una guia de onda rectangular como se puede

observar en la figura 4.
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Figura 4. a) Esquematico y b) Circuito equivalente del amplificador de reflexion
propuesto por Toyhama y Mizuno (1979).
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La orientacion del trabajo fue sumamente experimental, con una teoria muy vaga e
incompleta. No obstante, se cumplia el proposito de demostrar la factibilidad de un
amplificador de reflexion, que operaba a frecuencias mayores que los amplificadores de
transmision de una sola etapa que se habian reportado hasta entonces.

ii. Casi paralelamente, se desarroll6 otro trabajo que es el mas antiguo encontrado sobre
un amplificador de reflexion de transistores con manejo de potencia mediana [Nicotra,
1979], y también el primero reportado cuya fabricacién se efectu6 en microcinta. El
componente contaba con dos etapas acopladas mediante circuladores, como se muestra en
la figura 5, las cuales entregaban hasta 0.5 Watts de potencia lineal (en el P4g) con una
ganancia de 15 £ 1 dB, entre 12.7 y 13.3 GHz. La topologia de reflexién mejoraba la
ganancia y la frecuencia que podian alcanzar los dos transistores que se emplearon, en
comparacion con su desempeiio en la topologia convencional (ganancia = 6.7dB y P45 - 6.5

dBm hasta 8 GHz en configuracion de transmision).

Pent m Psal
fop=13 GHz
Gr =16dB
Vds1 = Vg2 =8
FET1 FET 2
f=8 GHz f=8 GHz
521=6.7dB S21=6.5dB

Etapa 1 Etapa 2
Figura 5. Amplificador de reflexion de dos etapas propuesto por Nicotra (1979).
En contraste, el manejo de potencia decayd (0.515 y 0.94 Watts de salida
respectivamente, en la configuracion de dos puertos) y la eficiencia fue muy baja, pues

consumian 4 Watts de potencia de corriente continua.
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Para el anélisis del amplificador de reflexion se utilizd el concepto de resistencia
negativa que generaba un coeficiente de reflexiéon mayor que uno entre dos terminales de
los elementos no lineales. Una desventaja es que el disefio no se expuso, y la investigacion
carece de un trabajo tedrico capaz de predecir la respuesta del amplificador o de sus etapas.

iii. Hasta ahora se han presentado un par de trabajos experimentales que desarrollaron
amplificadores de reflexion. A continuacion se describe la primera referencia, que presentod
un método analitico de disefio [Zbinden, 1980]. Este trabajo es el tnico, hasta donde se ha
podido investigar, en utilizar un transistor bipolar en un amplificador de reflexion.
Inicialmente, el andlisis llevado a cabo en ese trabajo muestra una explicacion grafica, en el
plano complejo, para el surgimiento de una resistencia negativa en la entrada del transistor,
como consecuencia de conectar un elemento reactivo de retroalimentacion en serie. Dicha
parte real negativa de la impedancia de entrada da lugar a una ganancia potencial. Para
disefiar el amplificador, se inicia con la caracterizacion del transistor como una red de tres
puertos, mediante una matriz de pardmetros de dispersion de tercer orden, como la que se
ilustra en la figura 6a. De acuerdo con el andlisis, una terminacion reactiva del puerto
comun seria suficiente para generar la resistencia negativa y convertir al transistor en una
red de dos puertos, lo cual en términos matematicos transformaria los parametros de
dispersion iniciales en una matriz de segundo orden, como la presentada en la figura 6b.

Entonces, el coeficiente de reflexion en cada uno de los puertos restantes y la ganancia
del amplificador, se podian expresar en funcion de la carga presente en la otra terminal, asi
como de los parametros S de la matriz de 2x2, de la forma que se muestra en la figura 6c.
Con esta solucién se puede escoger la segunda terminacion hasta producir la ganancia

requerida.
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Por optimizacion se obtienen las terminaciones realizables para los puertos que generan
una coeficiente de reflexion mayor que la unidad en alguna terminal. Finalmente, se report6
un amplificador en la frecuencia de 3 GHz con ancho de banda de 140 MHz y una ganancia
aproximada de 23 + 3 dB, para un transistor bipolar. Al igual que en otras referencias, se
observo una ganancia mas alta del amplificador de reflexién que la presentada por un

amplificador de transmisioén con el mismo elemento no lineal.
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Figura 6. a) Transistor como red de tres puertos, b) reduccion a dos puertos en funcion de
la terminacion en el puerto 3, c) determinacion del coeficiente de reflexion de entrada para
la red de dos puertos en funcion de la carga [Zbinden, 1980].

iv. A pesar de estas investigaciones pioneras exitosas, aunque inconclusas, la
amplificacion por reflexion con transistores no fue recurrente, y solamente se ha podido
encontrar continuidad hasta la aparicion de los trabajos efectuados durante la década de los
90’s en los que participan Peter Gardner y Dipak K. Paul (1991, 1992, 1993 y 1997). En su
primer trabajo (1991) presentaron condiciones para el desempefio Optimo de ruido del
amplificador, basandose en los parametros de ruido del transistor, y utilizaron un método
grafico para calcular las terminaciones requeridas del elemento no-lineal.

La configuracion del amplificador consistidé en convertir al transistor en una red de dos

puertos, con una impedancia de retroalimentacion aterrizada en el puerto de fuente, y con
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una impedancia de carga conectada al puerto de drenaje. El puerto de compuerta se unié
con una red de acoplamiento al circulador que separaba las sefiales de entrada y salida. La
figura 7 ilustra la configuracion explicada.

Al igual que los trabajos anteriores, el analisis de ganancia y ancho de banda se basa en
el concepto de resistencia negativa. El disefio se dividié en dos partes principales: en
primer término se escogen las impedancias de carga y de retroalimentacion para crear una
resistencia negativa, y un coeficiente de reflexion mayor que 1, ademds de recibir un ruido
minimo. En segundo lugar se disefa la red de entrada, como un transformador de
impedancias, que proporciona la respuesta de ganancia deseada. Utilizando el estudio
propuesto, un modelo de ruido, y un programa de analisis de circuitos de alta frecuencia

(Libra®), se obtuvo una prediccion tedrica de la ganancia y el ruido del transistor.

Entrada Red de
transformacion  pjgpositivo activo
G D
S
Impedancia de
salida retroalimentacion Z, 7, Carga

Figura 7. Esquematico del amplificador reflectivo propuesto por Gardner y Paul en 1991.

Los resultados alcanzados del experimento mostraban una ganancia de 10 = 2 dB y una
medida de ruido de 0.5 £ 0.1 entre 9 y 9.6 GHz. Los principales avances de este trabajo
corresponden: al desarrollo de un método tedrico para predecir la medida de ruido de un
amplificador de reflexiéon segun sus terminaciones, y a demostrar que la ganancia
alcanzable correspondiente a la minima medida de ruido en un amplificador de reflexion es

arbitrariamente elevada, donde solo el producto ganancia-ancho de banda esta acotado en
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términos tedricos. Al respecto, los amplificadores de transmision tienen un limite superior
de ganancia cuando la entrada se sintoniza para un comportamiento 6ptimo de ruido.

v. La siguiente referencia producida por Paul y Gardner (1992) es un estudio de
destruccion de amplificadores de bajo ruido. Este se llevd a cabo como comprobacion de
una de las ventajas del amplificador de reflexion con respecto al de transmision, en cuanto a
la pérdida de funcionalidad de un sistema receptor, para el caso de dafio permanente del
transistor. Los resultados mostraron que la energia necesaria para destruir un transistor, en
un amplificador de reflexion, no era significativamente diferente que en un amplificador de
transmision empleando el mismo dispositivo. En contraste, una vez que ocurria el dafo
permanente y se recibian pérdidas por insercion en vez de ganancia, las cuales eran mucho
menores para el amplificador de reflexion, entre 2 y 5 dB, que para la topologia
convencional, de cerca de 25 dB. Es decir, después de la falla fatal del transistor, un
amplificador de reflexion tiene como ventaja que la trayectoria adicional es de bajas
pérdidas. Esta cualidad es de interés en ciertos sistemas de radar en los cuales una
trayectoria de paso emergente es de utilidad para un desempefio continuo, aunque
degradado del receptor.

vi. Un trabajo posterior en el que participaron Paul y Gardner [Hickson et al, 1993]
demostré que la limitacion de amplificacion de los transistores, conforme se eleva la
frecuencia puede ser rebasada. Se expuso la posibilidad de obtener mayor ganancia en un
amplificador de reflexion que en uno de transmision, en un ancho de banda angosto, con el
empleo del mismo dispositivo y manteniendo el mismo desempefio de ruido, lo cual se

ilustra en la figura 8.
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Un amplificador convencional se disefid6 presentando a la entrada del transistor el
coeficiente de reflexion Optimo para una medida de ruido minima. Dicho coeficiente se
encontrd previamente mediante un modelo de ruido del transistor. Por otro lado, la red de
acoplamiento a la salida se sintonizd para obtener un acoplamiento conjugado. De manera
alternativa, se diseii6 un amplificador de reflexion siguiendo el método expuesto en un
trabajo anterior de los mismos autores [Paul y Gardner, 1991]. Ambos amplificadores
usaban el mismo dispositivo, un transistor de alta movilidad electronica con una medida de
ruido minima de 0.654 a 30 GHz. El amplificador de reflexion demostrdé una ganancia

superior a 10 dB, mientras que la ganancia del de transmisioén fue menor a 6 dB.
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Figura 8. Ganancia y medida de ruido para amplificadores de transmision y de resistencia
negativa, previstas por Hickson et al en 1993.

vii. En el altimo trabajo publicado por Gardner y Paul (1997) sobre amplificacion de
reflexion con transistores, el principio de analisis es el mismo que en sus estudios
anteriores. Sin embargo, se extendid su aplicacion a cualquiera de las configuraciones de
terminal comun disponibles que se despliegan en la figura 9: compuerta comun, fuente

comun y drenaje comun. También se mejord el disefio de las terminaciones que se
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presentan al transistor para lograr una ganancia determinada y una medida de ruido minima
en funcion de los pardmetros de ruido y de dispersion del dispositivo. La mejora fue el

hecho de convertir un método grafico en uno matricial.

X D X %o D D X5 X%, D o

a) b) 9
Figura 9. Configuraciones del FET con resistencia negativa dadas por Paul y Gardner
(1997. a) entrada en la compuerta, b) entrada en la fuente, c) entrada en el drenaje.

viii. Hasta el momento, todos lo enfoques analiticos con que se ha abordado el
amplificador de reflexion aluden como principio de operacion al concepto de resistencia
negativa. El primer acercamiento diferente a la investigacion de amplificadores de
reflexion, dentro de los antecedentes publicados que ha sido posible documentar, se debe a
una referencia originada dentro del CICESE [Venguer et al/, 2002]. En dicho trabajo se
presentd un estudio del amplificador que establecio las bases para el principio de analisis
que se formula en este trabajo de tesis. El proceso de amplificacion se explica en esa
referencia por un aumento adicional de la transconductancia del transistor. Este incremento
se produciria por un elemento inductivo de retroalimentacion, el cual a la vez forma un
circuito resonante con la capacitancia de compuerta-fuente del transistor, ilustrado en la
figura 10.

Este trabajo exponia resultados experimentales para diferentes puntos de polarizacion,
con lo que se podia optimizar la respuesta de ruido y la ganancia. Aunque por otro lado no

mostraba una prediccion para el desempefio del amplificador, ni los procedimientos para
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generarla, ni tampoco el disefio de la red de adaptacion al circulador de manera explicita.
Se verificd que la ganancia alcanzable en reflexion podia ser mayor que la que se obtendria
en transmision, usando una etapa con el mismo transistor. También se mostré que el

amplificador presentaria muy bajas pérdidas en caso de apagar o inhabilitar el transistor.

A v
50 Ohm
Circulator
‘\ v NE33284A— :
CJ - : o 220pF T 220pF
20 pF 1nH | ]
Cgs==
| IR
Entrada § 15 nH . 07pF i 15 nH
Ay |
7
Vg 220pF Circuito resonante principal

Figura 10. Amplificador de un puerto propuesto por Venguer et al en 2002.

I1.2. Métodos para extraer el modelo del transistor.

Para analizar y disefiar el amplificador con los principios que se proponen en este
estudio que seran expuestos en el capitulo IV, resulta importante el conocimiento del
circuito equivalente en pequena sefial. Los elementos de este circuito tienen su origen en la
estimacion de los principales fenémenos fisicos que ocurren dentro del transistor, el cual se
ilustra en la figura 11.

Ese circuito equivalente para el transistor de efecto de campo, o FET, se puede dividir
en dos partes, donde la primera contiene a los elementos intrinsecos y la otra a los
extrinsecos. Los elementos externos, también llamados elementos parasitos, pueden ser 6 u
8 dependiendo basicamente de la tecnologia de encapsulado del transistor, y existen cuatro

variedades de configuracion, véase la figura 12.
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Figura 11. Illustracion del origen fisico del circuito equivalente para el FET.
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Figura 12. Diferentes variantes del circuito equivalente. a), b) y c) son de 8 elementos
externos y de 7 intrinsecos y su voltaje de control es Vg, d) es de 6 elementos externos y

de 8 intrinsecos y el voltaje de control es V.
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En lo que respecta a los elementos intrinsecos se pueden encontrar muchas variantes,

pero las principales son las que utilizan 7 y 8 parametros, indicadas en la figura 12.

Ademas, el modelo de 8 elementos internos tiene dos variedades: una en la cual el voltaje

de control se define a través de Cys y Rgs [Curtice y Camisa, 1984; Curtice, 1988] dada en la

figura 12d, mientras que en la otra solamente se toma sobre Cgs.
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Para obtener los parametros de circuito equivalente (PCE’s), se han aplicado muchos
enfoques en la literatura del area. Su espectro se extiende desde métodos de optimizacion
numérica para todos los PCE’s, hasta técnicas totalmente analiticas. En esta tesis los
métodos se clasifican en tres tipos:

« Me¢étodos de optimizacion global [Tsironis y Meierer, 1982; Kondoh, 1986; Bandler y

Zhang, 1987; Patterson et al, 1993; van Niekerk y Meyer, 1996 y 1998; y van Niekerk

et al, 2000],

o Me¢étodos de optimizacion parcial [Curtice y Camisa, 1984; Curtice, 1988; Kompa y

Novotny, 1992; Lin y Kompa, 1994; Shirakawa et al, 1995; Ooi et al, 1997; Ghazinour

y Jansen, 1998; y Campbell y Brown, 2001],

o Me¢étodos analiticos [Dambrine et al, 1988; Berroth y Bosch, 1990 y 1991; Anholt y

Swirhun, 1991a; Yanagawa et al, 1996; Rorsman et al, 1996; Arnold et al, 1999;

Mwema y Kompa, 2000; y Lenk y Doerner, 2000].

A continuacion se revisan los métodos que se consideran mas relevantes.

11.2.a) Optimizacion global.

Este enfoque consiste en minimizar la funcion de error que representa la diferencia
entre los parametros S medidos en el punto de operacién y los correspondientes al modelo,
mediante la variacion de todos los PCE’s. El monitoreo estadistico de FET’s para grandes
volumenes de produccion requiere de un método rapido, consistente y robusto para extraer

los elementos de circuito equivalente, que pueda ser realizado en linea y con el minimo
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numero de mediciones. Es ahi donde los métodos de extraccion por optimizacién numérica
encuentran su mejor campo de aplicacion. Sin embargo, como determinan los elementos del
circuito equivalente mediante la minimizacion de una funcién de diferencias existente entre
los parametros S medidos y los calculados, implican varias desventajas. Estos
inconvenientes han sido estudiados en diferentes investigaciones [Tsironis y Meierer, 1982;
Vaitkus, 1983; King et al, 1998; van Niekerk y Meyer, 1998 y Fager et al, 2002]. Por
ejemplo: los que son altamente dependientes de los valores iniciales [van Niekerk y Meyer,
1998], o el hecho de que obtener una solucidon Unica para tantas variables podria no ser
viable [Tsironis y Meierer, 1982]. Considerando estas dificultades, se propuso la
descomposicion del problema global en pasos que representan optimizaciones mas simples.

i. El primer método de optimizacion global que presento la idea de la descomposicion
[Kondoh, 1986] dividi6 el problema en ocho pasos, descritos en la Tabla I. Se utilizo el
modelo de la figura 12b y una variante que excluye a R;, puesto que el optimizador
presentado dificilmente distingue entre esa resistencia y R,. Los pasos de cada iteracion y

su orden especifico fueron encontrados experimentalmente.

Tabla I. Pasos de un ciclo de optimizacion propuestos por Kondoh en 1986.

Paso  Elementos optimizados. Parametro ajustado. Rango de frecuencia
1 Rds, Cds Szz Todo.

2 Cos St ¢

3 Cad, R Siz ‘

4 gm Sa1 ‘

5 Ry, Ly Sao Media banda superior
6 Rg, Ri, Lg Sii ‘

7 L Siz ¢

8 T S ‘
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ii. Posteriormente, se aplico la descomposicion en varios trabajos en que participaban
van Niekerk y Meyer (1996, 1998 y 2000). Un repaso cronoldgico de sus publicaciones fue
el siguiente: La primera de ellas (1996) aportaba la descomposicién del problema en el
maximo numero de pasos posible, y hacia adaptivo el orden de las sub-optimizaciones
(gracias a las sensitividades de la funcion de error respecto a cada parametro [Patterson et
al, 1993]). En el segundo articulo (1998), un andlisis de convergencia demostro que el
enfoque era poco sensitivo a los valores iniciales y comprob¢ la dificultad de extraer R, a
partir de una sola medicion de parametros S. Una tercera publicacion en que participaron
los autores mencionados [van Niekerk et al, 2000] incorporo6 la extraccion simultanea en
varias polarizaciones activas (extraccion multibias propuesta anteriormente [Bandler y
Zhang, 1987]), en la que se considera a los elementos parasitos como independientes de la
polarizacion y a los intrinsecos como dependientes. Los optimizadores de van Niekerk y
Meyer solamente se aplican a modelos sin Cp, ni Cpg, como el de la figura 12b.

iii. La tercera variante de optimizacion global que se considera es la que utiliza software
de tipo CAD o CAE para circuitos de altas frecuencias (ADS®, MMICAD®, Microwave
Office®, Libra®, etc.). En estd opcién se implementa el modelo en el entorno del
programa, se introducen los datos medidos desde un archivo (frecuentemente del tipo
Touchstone .s2p), se definen los pardmetros como variables, y se emplea el optimizador

incluido en cada paquete para ajustar el modelo con las mediciones.

11.2.b) Optimizacion parcial.

Las desventajas senaladas para los métodos que optimizan todos los PCE’s a la vez
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condujeron a los disenadores en la busqueda de maneras que tiendan a disminuir la cantidad
de variables a optimizar. Es decir que, ya sea realizando mediciones para determinar
algunos PCE’s, o bien encontrando las correlaciones entre ellos, con el fin de optimizar un
conjunto mas limitado de variables que serian independientes.

i. En el primer método de optimizacién parcial que se expone [Curtice y Camisa,
1984] se determinaron los PCE’s con dos etapas de optimizacion diferentes: una para los
elementos extrinsecos, y otra para los intrinsecos. Las optimizaciones se efectuaron en el
programa SUPER-COMPACT® de Compact Software.

Inicialmente, se ajustaron los parametros del circuito equivalente para el transistor en
“frio” (V4= 0 volts) [Diamant y Laviron, 1982] con las mediciones de parametros S en esas
condiciones. Dicho circuito equivalente se muestra en la figura 13. Esta fase entreg6 como
resultados los elementos capacitivos e inductivos parasitos. Posteriormente, se emplearon

mediciones en corriente directa para estimar las resistencias extrinsecas [Fukui, 1979].

- Cpg

Source

Figura 13. Circuito equivalente propuesto por Curtice y Camisa (1984), para el transistor
polarizado en V= 0 v.

Posteriormente, los elementos extrinsecos se mantuvieron constantes mientras que se
optimizaban los 7 parametros internos usuales, ademas de una capacitancia adicional de

retroalimentacion, hasta ajustar los pardmetros S del modelo con las medidas en



23

polarizacion activa. Dicha capacitancia se introdujo al modelo por los autores. El circuito
equivalente correspondiente se muestra en la figura 12d.

Curtice y Camisa propusieron este método, después de que comprobaron las
conclusiones de otros trabajos previos respecto a dos problemas: Por una parte, que existen
demasiadas variables para crear una solucion unica basada solo en una medicion de
parametros S [Tsironis y Meierer, 1982]. Y por otro lado, que los errores asociados con la
medicion y con el proceso de “de-embedding” de los parametros S, llevan a errores
significativos en los elementos del circuito equivalente [Vaitkus, 1983]. Cabe mencionar
que Curtice describi6é y empled nuevamente este método en la primera parte de un trabajo
posterior [Curtice, 1988].

ii. En el segundo método de optimizacién parcial presentado en esta tesis [Kompa y
Novotny, 1992] se establecié que la resistencia de acceso en la compuerta R,, debia
conocerse previamente para poder obtener valores Unicos para el resto de los PCE’s
mediante el método de optimizacion. Ademads, se considera que es dificil converger con una
sola medicion a valores tnicos de R, y R; al mismo tiempo. Por lo tanto, se propuso un
método que utilizaba medidas del transistor en régimen bloqueado (Vas= 0 v, V<V pinch-ofr)-
En esa polarizacion se podrian eliminar a Rj, Rys, gn v 7T, del circuito original de 15
elementos, presentado en la figura 12a. Una vez conocida R,, se mantuvo fija y se vario el
resto de los elementos para ajustar el modelo con los pardmetros S medidos en polarizacion
activa, empleando un optimizador basado en el método Simplex.

iii. La tercera investigacion que se trata en este apartado sobre optimizacion parcial

[Lin y Kompa, 1992], expuso un método que asignd como variables de optimizacion inicial
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a las parasitancias del modelo de 15 elementos de la figura 12a. Los PCE’s extrinsecos se
obtuvieron de los parametros S medidos, hasta obtener como resultado la matriz intrinseca
de admitancias [Yy]. Empleando las admitancias de las ramas del circuito intrinseco se
calcularon por minimos cuadrados los deméas elementos del modelo. Este procedimiento se
repite hasta que se ajusta el modelo con los parametros S medidos.

Para generar los valores iniciales de los elementos extrinsecos, se propuso una medida
de parametros S extra con el transistor bloqueado (pinch-off). En esa polarizacion el modelo
de circuito equivalente inicialmente seria el mismo que en el trabajo expuesto
anteriormente [Kompa y Novotny, 1992]. Las capacitancias extrinsecas se toman como
variables de optimizacion, se calculan los parametros S externos en oclusion (en pinch-off)
para cada iteracion y se obtienen los parametros de impedancia. Por medio de una
transformacion de red “m” a red “T” se tendrian tres ramas R-L-C simples cuyos elementos
pueden calcularse de las impedancias de rama. El proceso se repite hasta que el error
alcanza una tolerancia y asi se tienen los valores iniciales de los PCE’s extrinsecos para la
optimizacion principal en polarizacion activa, la cual se explico en el parrafo anterior.

iv. Un cuarto método de optimizacion parcial [Shirakawa et al, 1995] propuso
minimizar una funcion de error, la cual emplea la diferencia entre los pardmetros S medidos
y los calculados, y que ademas calcula la varianza en frecuencia de cada uno de los
elementos internos. Dichos elementos intrinsecos se expresaron en funcion de los
parametros extrinsecos, de los datos de parametros S en polarizacién activa y de la
frecuencia, con la finalidad de reducir la cantidad de variables de optimizacidon al nimero

de parasitancias del modelo inicamente. Los autores actualizaron los valores de los
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elementos externos (variables de optimizacion), para cada iteracion mediante el algoritmo
de Levenberg-Marquart. Este algoritmo es una variacion del método de Newton que
requiere informacion del gradiente, y que construye una seudo-matriz Hessiana por
combinaciones lineales de ese gradiente evaluado en iteraciones anteriores.

v. El siguiente método tratado en este estudio [Ooi et al, 1997] utiliz6 las mismas
expresiones para relacionar los PCE’s extrinsecos con las mediciones que el método
anterior, ademas de una funcion de error semejante. La diferencia es que se redujo el
numero de variables de optimizaciéon mediante la adquisicion analitica de una de las

parasitancias, introduciendo asi una mejora. La suposicion del modelo de 7 elementos
internos: que Re{ Y/} }= 0, se aproveché para obtener una ecuacion que relaciona R, con

Rs, Ry, Lg, Ly, Ls, y con los parametros S medidos. Las cinco variables de optimizacion
también se actualizaron en cada iteracion con el algoritmo de Levenberg-Marquart.

vi. El siguiente trabajo a tratar [Ghazinour y Jansen, 1998] incorporo la extraccion en
polarizaciones activas multiples (multibias), al método de optimizacién parcial. Las
variables de optimizacion, que se consideran independientes de la polarizacion, se integran
con los elementos extrinsecos y con algunos elementos intrinsecos: Rj, T y Cg. La
optimizacion se realiza mediante un algoritmo hibrido aleatorio-evolutivo. El resto de los
PCE’s se considera dependiente de la polarizacion y se calcula analiticamente para cada
condicion, partiendo de [ Y.

vii. La ultima y mas reciente investigacion [Campbell y Brown, 2001] de optimizacién
parcial, expone un método en el cual Ry, Ly, Ly y Ls se tomaron como variables de

optimizacion, mientras que R, se mantuvo como dato fijo, y R; se calculé en cada iteracion.
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Una vez conocidos todos los parametros extrinsecos, se extrajo [ Y] de los datos medidos
para calcular los demas elementos del modelo.

Los autores contaron con una base de datos de modelos lineales y con ella efectuaron
un promedio de las resistencias de compuerta normalizadas para las dimensiones del

Int }=

transistor. De nuevo, se empled la suposicion de que Re{Y,;

0, pero esta vez se

determind Rg, a partir de las otras parasitancias, y de los parametros S medidos, lo cual
difiere con una publicacion anterior [Oo1 et al, 1997]. La R se prefiri6 sobre R, siguiendo
trabajos anteriores [Kompa y Novotny, 1996; van Niekerk y Meyer, 1996] que censuraban
el calculo iterativo o la optimizacion de Rg, por derivar en inconsistencias e imprecisiones.
La optimizacion se apoyd en la busqueda, sobre la direccion de mayor variacion del
conjunto de parametros Ry, Ly, Ly y L que anula la pendiente en frecuencia de los PCE’s
internos. El pardmetro de la pendiente respecto a la frecuencia de un elemento intrinseco
extraido en funcion de las parasitancias, se calculé por medio de regresion lineal. Los
autores realizaron la optimizacion iterativa de las variables siguiendo un método
Newtoniano amortiguado (damped Newton), hasta que el promedio de error de la

aproximacion estuviera dentro de una tolerancia especificada.

11.2.c) Métodos analiticos.

Los problemas de falta de convergencia global, de minimos locales, y de dependencia
respecto de los valores iniciales, que afectan en mayor o menor proporcion a los métodos
de optimizaciodn, asi como las investigaciones orientadas a reducir el nimero de variables a

optimizar, dieron lugar a que se encontraran relaciones entre algunos PCE’s y ciertas
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mediciones. De este modo fueron surgiendo trabajos que establecian dichas relaciones. En
una primera aproximacion se intentaron determinar las resistencias parasitas a partir de
mediciones en CD [Hower y Bechtel, 1973; Fukui, 1979] o en RF [Yang y Long, 1986;
Sommer, 1991]. Por otro lado se conectaron las impedancias pardsitas con mediciones del
transistor sin polarizar “cold-FET” [Diamant y Laviron, 1982]. Posteriormente se han
deducido de forma extensiva modelos para vincular las capacitancias parasitas con ciertas
mediciones, basicamente con el transistor bloqueado “pinched-off FET” [Dambrine et al,
1988; Anholt y Swirhun, 1991b; White y Healy, 1993; Lai y Hsu, 2001]. También se han
presentado expresiones para los elementos intrinsecos dependientes de los pardmetros S en
un punto de polarizacion activa [Vickes, 1991]. Finalmente, se han aprovechado y mejorado
estos estudios, combinando diferentes tipos de mediciones en métodos que calculan todos
los PCE’s [Dambrine et al, 1988; Berroth y Bosch, 1990 y 1991; Anholt y Swirhun, 1991a;
Yanagawa et al, 1996; Rorsman et al, 1996; Arnold et al, 1999; Mwema y Kompa, 2000;
Lenk y Doerner, 2000]. Las desavenencias principales que implica el enfoque
completamente analitico son el creciente numero de mediciones que se requieren, y la
orientaciéon del modelo al tipo de dispositivo [Rorsman et al/, 1996], a una arquitectura
[Yanagawa et al, 1996], o a un régimen de polarizacion [Berroth y Bosch, 1991].

i. En el primer método totalmente analitico del que se tiene conocimiento [Dambrine
et al, 1988], se propone una serie de técnicas para calcular las parasitancias y con ellas
extraer [Yp] de las mediciones en polarizacion activa. Posteriormente, se expresan todos
los PCE’s restantes en funcion de dicha matriz.

Se midieron los pardmetros S del transistor en frio y se transformaron a parametros Z,

separando las partes reales e imaginarias. Con base en el modelo del transistor polarizado
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asi [Diamant y Laviron, 1982], los autores establecieron un sistema de tres ecuaciones con
las partes reales y cinco resistencias: las tres resistencias extrinsecas, la del canal y la de la
barrera Schottky en la compuerta. Al mismo tiempo, existe otro sistema de tres ecuaciones
formado con las tres inductancias parasitas y las partes imaginarias de los pardmetros Z.

La dependencia que tiene la resistencia de la barrera Schottky con respecto al reciproco
de la corriente de compuerta, se aprovecha para eliminar esta incdgnita haciendo una
extrapolacion, para lo cual se realizan mediciones en frio para diferentes valores de Ig.

A fin de presentar una ecuacion adicional que relacionara algunas de las cuatro
incognitas restantes, se propusieron cuatro técnicas diferentes:

o Determinar la suma Rs+Ry con mediciones en CD [Hower y Bechtel, 1973 o Fukui,

1979] o con un analizador de redes sobre la base de Re{Z,} en “fiio”;

+ Generar R, por la medicion de resistencia entre terminales;
o Obtener Ry y R4 por mediciones de CD [Yang y Long, 1986];
« Deducir Ry, de los parametros tecnoldgicos del canal.

Posteriormente, los efectos parasitos se remueven de las mediciones de pardmetros S
del transistor en polarizacion activa, hasta hallar [Yp,]. A partir del arreglo resultante se
calcularon los PCE’s intrinsecos, por medio de expresiones que simplifican el modelo
general del transistor para frecuencias menores a 5 GHz.

Por otro lado, para calcular las Cpq y C,, se propusieron mediciones de parametros S en
frio con la resistencia del canal suprimida (pinched-off FET), considerando una zona de
deplecion bajo la compuerta exactamente simétrica respecto del drenaje y la fuente.

ii. La siguiente técnica de extraccion analitica [Arnold et al, 1999] consider6 un

circuito equivalente de 6 PCE’s externos y 7 intrinsecos (ver figura 12b), y utilizando



29

solamente las mediciones de parametros S en polarizacion activa en conjunto con
mediciones en CD. Por medio del método de Fukui (1979) se calcularon las resistencias
parasitas. Enseguida, se realizo una iteraciéon de los siguientes pasos para aproximar
paulatinamente a los valores de los PCE’s restantes:

1) Convertir los parametros S medidos a parametros de impedancia.

2) Evaluar las inductancias con ecuaciones analiticas directas (anular las inductancias

en la primera iteracion).

3) Determinar los elementos parasitos para obtener los parametros de impedancia de

baja frecuencia (mzcgszRiz, ot <<1).

4) Calcular los parametros S del modelo y el error.

5) Siel error es menor que una tolerancia el proceso termina, si no volver al inciso 2).

Esta investigacion fue la primera de corte analitico en extender la extraccion a
polarizaciones activas multiples (multibias). Solamente los elementos intrinsecos gm, Zds,
Cgs y Coa se consideraron como dependientes de la polarizacién, y los demas como
globales, siendo extraidos para la polarizacion correspondiente a lys/2, al igual que las
inductancias parasitas. R; se elimina del modelo, puesto que las expresiones de los PCE’s
intrinsecos son validas para bajas frecuencias y ademas que su efecto es mas notable a
frecuencias mayores, provocando que su extraccion tenga una buena convergencia por este
método.

iii. El tercer método analitico a tratar en esta tesis [Berroth y Bosch, 1990] present6 una
mejora al procedimiento de Dambrine et al (1988), pues se evitd la simplificacion para baja

frecuencia de las ecuaciones que relacionan [ Y1,] con los elementos intrinsecos del modelo.
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No obstante haber evitado la simplificacion, se dedujeron expresiones directas para
calcular los elementos intrinsecos, una vez que los efectos de las parasitancias se
removieron de las mediciones de parametros S. Los valores de estas ultimas se
determinaron como sigue: las inductancias se obtienen a través de mediciones del transistor
en frio [Diamant y Laviron, 1982], y las resistencias se calculan mediante estas mismas
medidas en conjunto con una estimacion de R¢+Ry, la cual se genera por una variacion del
método de CD de Hower y Bechtel (1973), y el efecto resistivo de la uniéon Schottky de
compuerta se desprecia. En lo que respecta a las capacitancias parasitas, se usd el mismo
enfoque que en el trabajo de Dambrine et al (1988).

En otro trabajo posterior [Berroth y Bosch, 1991] publicaron un circuito equivalente
para el FET apropiado para aplicaciones de gran sefal. Este incluye los efectos de la
resistencia que se encuentra en serie con la capacitancia de retroalimentacion, y de las
resistencias diferenciales correspondientes a los diodos de compuerta-fuente y de
compuerta-drenaje ilustrados en la figura 14.

iv. El ultimo método de corte analitico presentado en este estudio [Yanagawa et al,
1996] podria ser aplicado para modelos donde la tension sobre C, se considera la sefial de
control, dados en las figuras 12a—12c¢, o también para circuitos equivalentes con voltaje de
control sobre Cys y Rgs, como el mostrado en la figura 12d. Ademas de los 7 elementos
intrinsecos aceptados generalmente, se considerd una capacitancia de retroalimentacion
interna Cpc, como en el circuito de la figura 12d. Se emplearon mediciones del transistor en
con la resistencia de canal suprimida (pinched-off FET) para determinar las parasitancias.

Los autores consideraron que si Vg= 0 y V<V, las resistencias de acceso podian

definirse directamente de Re{[Zmeq]}. Simultdneamente, las inductancias extrinsecas



31

pueden determinarse de las pendientes de las rectas aproximadas, al producto entre la parte

imaginaria de la matriz mencionada y la frecuencia angular, dibujadas en una grafica sobre

un eje cuadratico de frecuencia (©” vs. O Im {Z 0.3 }).
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Figura 14. Circuito equivalente del FET extendido por Berroth y Bosch, en 1991,
(elementos agregados en recuadros punteados) para aplicaciones de gran senal.

En este trabajo se ofrecieron expresiones directas para calcular los elementos restantes
de los dos tipos de modelos considerados en funcion de [Yp], la cual se obtuvo de las
mediciones realizadas de manera similar a los demas métodos aqui presentados. Una
desventaja de este método, es que no se aplica para transistores en cuyo modelo no se
puedan despreciar las capacitancias parasitas.

Después de haber expuesto de manera breve los métodos analiticos y de optimizacion,
tanto global como parcial, se puede proceder a aplicarlos en el capitulo IV, con el fin de

explicarlos mejor y proponer las mejoras pertinentes.
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III. CARACTERIZACION DE TRANSISTORES Y CIRCULADORES.

En este capitulo se presentan las metodologias utilizadas para efectuar la
caracterizacion de los transistores y circuladores empleados. Para la caracterizacion de los
transistores, se disefian y construyen dos bases de prueba: una en tecnologia coplanar y otra
empleando tecnologia de microcinta. Asimismo, se presentan los resultados obtenidos de la
caracterizacion de dos transistores y dos circuladores en las bandas C y X.

El niimero de mediciones que se necesitan varia segiin el método de extraccion del
modelo que se aplique, requiriéndose una medicion adicional para prever el manejo de
potencia que soporta el amplificador. Para realizar las mediciones se definen con antelacion
los bancos de medicion correspondientes, asi como los procesos de andlisis e interpretacion
que requieran los datos para poder utilizarse.

Los bancos de medicion dependen del tipo de medidas, del equipo de medicion con el
que se cuenta, y del dispositivo bajo prueba. Hasta el momento, el transistor que se utilizara

representa la variable que es indispensable especificar en primer lugar en este capitulo.

II1.1 Seleccion del transistor.

Para elegir un transistor de entre varias opciones, se debe contar con criterios para
discriminar una alternativa de otra. En principio, atendiendo al manejo de potencia lineal y
considerando los objetivos, se plantea como pauta principal que el elemento entregue una

potencia entre 0.3 y 0.5 Watts cuando se encuentra operando en el punto de compresion de
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ganancia Pjgg, con impedancias de 50 Q en la compuerta y en el drenaje, y bajo la
configuracion de fuente comun. Lo anterior tiene por objeto investigar si el canal del
transistor puede operar en régimen lineal con la potencia de salida que se desea. Aunque en
la topologia de reflexion el drenaje no corresponde a la salida de potencia del transistor, la
energia de salida si es inducida por la corriente de drenaje. De manera que, si la potencia de
salida maxima de interés implica que el elemento soporta una cierta corriente de canal sin
entrar en régimen no lineal, entonces una P45 entre 0.3 y 0.5 Watts (=24 a 27 dBm) es un
criterio funcional para elegir el transistor que se empleard. Considérese que los dispositivos

que se tienen disponibles son los mostrados en la Tabla II.

Tabla II. Criterios para la seleccion del transistor.

Transistores disponibles con manejo adecuado de potencia lineal (0.3 y 0.5 Watts)

Compatibilidad Punto de 1 dB de

. . con las bases de compresion al
Cantidad Tipo prueba menos de 24 a 27
disponibles. dBm
1 NEC 90075 No Si(=26.5 dB)
2 NEC 69589 Si No (=21 dB)’

* Un arreglo de dos transistores de este tipo daria Pqg= 24 dBm.

Aunque potencialmente ambos tipos de transistores podrian cumplir el criterio de
potencia, durante la etapa de pruebas y mediciéon de CD los transistores del segundo tipo
fallaron mientras se operaban dentro de los rangos permitidos y recomendados por el
fabricante (ver apéndice A). Desgraciadamente presentaron un dafo en el canal, el cual se
muestra en la figura 15, para un Vg de aproximadamente 4.5 volts, y un Vs de 0 volts,

correspondientes a una corriente Igs de 200 mA.
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Fruto de esta eventualidad, es necesario construir una base de pruebas para efectuar las
mediciones del transistor alternativo restante, NEC 90075, ya que €ste no es compatible con
las bases que se tienen disponibles en el laboratorio de alta frecuencia del CICESE. La
primera aproximacion considera que el dispositivo de medicion se medira mediante una
maquina con puntas de prueba coplanares. Las razones son que este tipo de aparato es el de
mayor disponibilidad en el laboratorio, y que la alternativa de una base de pruebas coaxial,

podria introducir mayores parasitancias comparativamente en casos optimos.

Figura 15. Dario en el canal presentado por uno de los transistores tipo NE69589
mientras operaba dentro de sus rangos recomendados (fotografia tomada una vez
removido el encapsulado).

La base de pruebas tiene la funcion de permitir la insercion del transistor en el banco de
mediciones, cuando el equipo y el elemento bajo prueba tienen conexiones incompatibles,
de tal manera que el plano de medicion se traslada de las terminales del transistor a las
terminales de la base. Claramente, esto implica que las terminales externas de la base se
adaptan al banco de medicion, mientras que las internas lo hacen con el transistor. En el
mejor de los casos se espera que los efectos agregados a las medidas por parte de la base
sean despreciables. En otro caso es imprescindible caracterizar en primer término la base,

ademads de determinar como se sustraeran los efectos parasitos anadidos a las mediciones.



35

I11.2. Bases de pruebas del transistor.

111.2.a) Diserio, fabricacion y caracterizacion de la base de pruebas coplanar-microcinta.

El transistor NE900275 estd fabricado para que sus terminales se adapten con lineas de
transmision del tipo microcinta (ver apéndice B). Por otro lado, el banco de mediciones
tiene terminaciones de tipo guia de onda coplanar, tanto para medir la potencia como para
obtener los parametros de dispersion. En consecuencia, se define que las transiciones de la
base son de guia de onda coplanar a microcinta en la entrada, y de microcinta a guia de

onda coplanar en la salida.

Tabla I1l. Datos del sustrato para la base de pruebas coplanar-microcinta.

Parametro Simbolo Unidad Magnitud
Permitividad eléctrica. o - 10
Espesor del dieléctrico. H mm 0.635
Conductividad. - Sm'  5.8X107 (Cu)
Espesor del conductor. T mm 0.018

Para elaborar la base de pruebas se emplea un sustrato especificado en la Tabla III. En
el afan de que las transiciones sean graduales, se proponen cuatro fases de ensanchamiento
del conductor central para la guia de coplanar y una fase de conversion del modo de
propagacion. La figura 16a y la Tabla IV describen la base disefiada con un hueco para el
transistor cuyo ancho es de 3 mm, mientras que en la figura 16b se ilustra un circuito

auxiliar en el cual el hueco del transistor se sustituye por una linea de transmision continua.
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Figura 16. a) Base de pruebas con transiciones coplanar-microcinta y microcinta-
coplanar. b) Circuito alterno con una linea ocupando el espacio del transistor.

Tabla 1V. Dimensiones de la base coplanar-microcinta-coplanar diseniada.

—-
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#1 0.0375 0.075 0.150 5.5000 0.35
#2 0.0550 0.115 0.225 5.4625 0.35
#3 0.1100 0.230 0.450 5.3500 0.35
#4 0.1615 0.352 0.675 5.2375 0.35
#5 0.0240 0.570 1.050 5.0500 0.35
#6 1.0650 0.570 2.700 4.2250 0.70
#7 - - 2.700 4.2250 3.00
#8 1.0650 0.570 2.700 4.2250 0.70
#9 0.2400 0.570 1.050 5.0500 0.35
#10 0.1615 0.352 0.675 5.2375 0.35
#11 0.1100 0.230 0.450 5.3500 0.35
#12 0.0550 0.115 0.225 5.4625 0.35
#13 0.0375 0.075 0.150 5.5000 0.35
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El circuito auxiliar que se pretende fabricar tiene dos objetivos: el primero consiste en
observar que tan gradual es el desempeno de las transiciones, lo cual se indica por los
posibles cambios de impedancia que se midan. El segundo motivo es poseer un auxiliar en
la caracterizacion de la base en caso de que aparezca la necesidad de hacerlo por
desviaciones en las dimensiones, que pueden ocurrir como resultado de los errores
inherentes al proceso de fabricacion.

El proceso de fabricacion de esta base de pruebas, y mas tarde del amplificador, esta
detallado en el Apéndice C, y consta de dos partes principales: la produccion de la
mascarilla de contacto, y la transferencia de la configuracion fisica al sustrato.

Los circuitos construidos mostrados en la figura 17, se midieron con ayuda de un
microscopio con escala micrométrica. Se observan dos fendmenos de desviacion con
respecto del disefio: en primera instancia, al contrario de lo propuesto, las etapas de entrada
y de salida no son exactamente iguales. En segundo lugar, existe una diferencia de las
dimensiones resultantes respecto de los datos de disefio.

Ambas fallas ya se esperaban, puesto que son errores sistematicos inherentes al proceso

de fabricacion cuando se manejan dimensiones micrométricas.

Figura 17. Fotografia de las bases de prueba fabricadas, y acercamiento con el
microscopio que se uso para medir las dimensiones de las etapas de transicion.
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Para resolver el problema de aterrizar el conductor inferior se propone la metalizacion
de los bordes del sustrato, conectando asi los extremos de los planos de tierra laterales con
el conductor que se encuentra debajo de la base como se ilustra en la figura 18. Entonces,
surge una interrogante sobre si las etapas coplanares, cuyo disefio no contempla un plano de

tierra inferior, cambian su comportamiento al metalizar los bordes de la base.

R Tintura de plata.

Figura 18. Fotografia que ilustra la metalizacion que aterriza el conductor inferior.

Hay indicios [Ghione y Naldi, 1987; Tien et al, 1993] de que la desviacion de 50 Q
producida por el plano de tierra inferior, en una guia de onda disefiada sin considerar este
plano, es de muy pocos ohms y se puede despreciar, para un espesor del dieléctrico (H),
mayor a 3s (donde s es la separacion entre el conductor central y el plano de tierra lateral).
Para la base disefiada, la Tabla V muestra que esta proporcion se guarda en las etapas
coplanares.

En la figura 19 se puede apreciar la respuesta del circuito auxiliar alrededor de la
frecuencia de disefio es adecuada, y se puede definir el proceso de desmontado de los
efectos parasitos como sigue. Considerando al circuito como una linea no reflectora

formada por dos transiciones aproximadamente iguales y una segmento de linea del mismo
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largo que el transistor, la longitud del circuito es (ver Tabla IV):

Lol = 2(Lrransicion) + Liinea = 2(0.358%5+0.716) + 3.265 (mm) = 8.277 (mm)

Tabla V. Distancia del conductor central al plano de tierra lateral, referida al espesor del
dielectrico (0.635 mm), para las etapas coplanares de la base de pruebas fabricada.

Etapas s (mm) =H/s (-)

¢ Criterio de [65, 66] para un efecto minimo del
plano de tierra inferior (= H/s 2 3)?

1 0.052 12
2 0.064 10
3 0.124 5
4 0.183 4
5 0.255 3 S
9 0.255 3
10 0.178 4
11 0.120 5
12 0.061 10
13 0.053 12
Pérdidas por regreso de entrada Perdidas por regreso de salida
0 0
0] 10
S g e I e
& MAR K mnnn o 20 an [in) ki E Ty fog, a® as
=i 1 AR, & ] okt = ] (LT %o, ] LR
= -304 Tt o 02— nt = -304 e 2, o st
& ] 0400 | af @ ] Fay Bo,ge® aF
= ] = e = ] R o
-404 e -40 "
-50 o -S04 L0
-60] T T T T 'ED_""|""|""|T'"|""
25 30 3:5 40 4.5 5.0 25 3.0 35 4.0 4.5 5.0
freq, GHz X - Dimensiones originales fre, GHz
Pérdidas por transmisin o - Dimensiones resultantes Retarda de fase
0.00
ket bt L LS R EL L AL T P R E S
0.25] "
0.50 4 _
e f=2]
& &
= 0.75 @
2 A v
1.00+
1.254
-1.50 L B B B s S L R S S R B B S -180 T T T T
25 a0 s A0 45 50 fret 3.0 35 4.0 45 £.0
freg, GHz freg, GHz

Figura 19. Medicion del circuito auxiliar con el plano inferior aterrizado (-), en la banda
de comportamiento optimo, y comparacion con la simulaciones previas (x) y (o).
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Entonces, el Factor de Proporcion de Longitud de las Transiciones (FPLT) se da por:
FPLT = 2(Lrransicion) / Ltotat = 2(0.358*5+0.716) / 8.277 = 0.6055
Si se admite que las pérdidas por insercion, asi como el desplazamiento de fase, son
proporcionales a la longitud, entonces el coeficiente de transmision de cada transicion es:
/St5_101a(FPLT)

FPLT ST (D)

S12,21-Transicion = ‘812—Total

Asi que, el retardo eléctrico de cada transicion, Ty, se da por la siguiente ecuacion

ilustrada en la figura 20:

T (pS) =0.36"- (921,12-Transicién(o)) ’ f(GHZ), (2)

frecuencia (GHz)

Figura 20. Desplazamiento de fase de cada transicion, y retardo eléctrico segun la ec. (2).

Finalmente, bajo las consideraciones hechas, el “de-embedding” respectivo se da por:

[811DUT S12DUT}=[S11MEAS S12MEAS}ejw2Tt
Soiput  Sooput | | S21MEAS  S2oMEAS 3)

No obstante la aparente correccion del proceso descrito para remover los efectos

parasitos de la base, el resultado del “de-embedding” ilustrado en la figura 21, no es
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satisfactorio (por ejemplo, S;; en baja frecuencia tipicamente esta en un cuadrante diferente
de la carta polar y no suele ser mayor que 1).

Una causa probable es que las transiciones no puedan considerarse como no-reflectoras,
dados los ineludibles errores de fabricacion en la anchura de las lineas y los
espaciamientos. Una razén adicional posible es que la linea de 50 Q del circuito auxiliar,
junto con las transiciones de la base de pruebas, presenten mas pérdidas de las previstas.
Finalmente, el hecho de que las transiciones del circuito auxiliar difieran de las transiciones
en la base puede estar produciendo un proceso de “de-embedding” desviado. Para aplicar
un proceso mejor, seria necesario construir circuitos adicionales (transiciones en corto), y
realizar mas mediciones (remover el transistor y realizar las medidas de las transiciones en

abierto, y mediciones de las transiciones en corto).

Reflexion de entrada Transmision inversa Transmision inversa (dB)

3

3 38 4 45
Frecuencia (GHz)

I

Reflexion de salida
90 05

Transmision directa
90 &

270

270 0 ; : ; :
25 3 35 4 45 g
Frecuencia (GHz)

Figura 21. Resultado del "de-embedding" descrito (o), para los parametros S medidos con
la base de pruebas coplanar-microcinta-coplanar en Vds=1 v e lds=180 mA (.).



42

En vista de la conclusion desfavorable del “de-embedding” para la base de pruebas
coplanar-microcinta-coplanar, a continuacion se procede a disefiar una base de pruebas
alternativa. Puesto que el conocimiento de los parametros S correspondientes al transistor

debe ser preciso para obtener un modelo correcto que permita realizar un disefio valido.

111.2.d) Diserio y simulacion de la base de pruebas coaxial-microcinta-coaxial.

Una base de pruebas alternativa se disefid para acoplarse directamente con las
terminales del equipo de medicion sin utilizar la maquina de puntas, lo cual implica que se
requirié de conectores coaxiales, que son el tipo de puertos que posee la mayoria de los
instrumentos de medicion. Los conectores se empalmaron con lineas de 50 Q de acceso al
transistor.

El conductor inferior del sustrato se sold6 al plano de tierra del conector coaxial,
formando el plano de tierra inferior para el modo de propagacion de la microcinta. Las
terminales de fuente del transistor se conectaron al plano de tierra inferior a través de
orificios metalizados en el sustrato, realizados con postes de cobre y soldadura de estafo.

Para depurar las transiciones coaxial-microcinta y microcinta-coaxial, se emplearon
datos de los diferentes sustratos de fabricacion disponibles, descritos es la Tabla VI, con el
fin de determinar el sustrato Optimo para el disefio. Las recomendaciones usadas como
criterios son:

1. La interfaz dieléctrica en la transicion debe ser lo mas transparente posible, es decir,
debe procurarse que el sustrato y el conector coaxial tengan constantes de permitividad

eléctrica afines.
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2. Lainterfaz metalica en la transicion también debe ser lo mas transparente posible, o sea,
el ancho del conductor central del conector debera coincidir, tanto como sea viable, con
el ancho de la linea de 50 Q en microcinta para el sustrato elegido. Asi, sélo es
necesario soldar para hacer contacto, y para convertir el perfil cilindrico del conductor
coaxial al perfil rectangular de la linea en el sustrato, como se muestra en la figura 22.

3. Para minimizar las pérdidas de la base, se debe evitar que las lineas de acceso agreguen
pérdidas por transmision adicionales a las de los conectores, lo cual se puede lograr si

se procura que el conductor superior del sustrato sea lo mas espeso posible.

Cone ctor coaxdal.

R TR
€l PETIlL

arectanomiar
arectangulay

Ancho delos conductores en los dos modos= 1.25 mm

Figura 22. Perfil metalico optimo de la transicion coaxial-microcinta.

Tabla VI. Datos de los sustratos disponibles, (destacando el optimo segun los criterios).

Datos de los sustratos disponibles.

Espesor

C.Oll,StaI.lte Espesor del del .~Criterio Ancho de la . ~Criterio
dieléctrica (=Criterio 1? | dieléctrico ¢ linea de 50 Q | ¢
. conductor 2? 3?
relativa €, h (mm) t (mm) w (mm)
6.15 X 0.635 0.018 X 0.9097 4
6 X 0.635 0.036 v 0.9129 4
4 X 0.203 0.036 v 0.3870 X
3 4 0.254 0.018 X 0.6189 X
2.95 v 0.508 0.036 v 1.249 v
2.2 v 0.635 0.018 X 1.939 X

Las terminaciones coaxiales que se adquirieron son de bajas pérdidas por transmision,

poseen conectores tipo “SMA”, y sus caracteristicas se detallan en la figura 22, y en la
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Tabla VII. Con los datos del sustrato elegido, marca Taconic® y modelo TLC-30-0200 (ver
Tabla VI), se disenaron dos lineas de microcinta de 50 €, cuyo ancho corresponde a 1.25

mm, y con 4 mm de longitud, suficientes para soldar el conector por un lado y el transistor

por el otro.
Tabla VII. Datos de los conectores coaxiales disponibles.
Datos del conector coaxial.
Diametro exterior, | Diametro interior, Constante dieléctrica Ancho del plano de
D (mm) d (mm) relativa €, tierra (mm)
4.2 1.25 2.1 12.8

La base de pruebas tiene un hueco de 3 mm para colocar el transistor entre las dos
lineas, lo cual significa que tiene 11 mm de largo total. El ancho de la base se disefid para
que el plano de tierra inferior coincidiera con el plano de tierra del conector coaxial,
haciendo esta dimension de 12.8 mm.

La base fabricada y el circuito auxiliar (sin el hueco para el transistor) se ilustran en la
figura 23, mientras que sus simulaciones en un programa de andlisis electromagnético
basado en el método de momentos, denominado Momentum®, se muestran en las figuras
24 y 25. Se puede apreciar en la figura 24 la linealidad de la fase de ambos puertos (S;; y

S,,) incluyendo el efecto de borde “fringing” de los extremos internos abiertos.

4 b v N

Figura 23. Base de pruebas coaxial-microcinta-coaxial diseriada y circuito auxiliar.
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Férdidas por regreso de entrada. Fase del coeficiente de refiexion de entradi Coeficiente de transmision inversa.
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Figura 24. Simulacion del retraso de fase de la base de pruebas coaxial-microcinta-
coaxial disefiada, incluyendo el efecto de borde en los extremos internos.

Pnase s22 ']

Perdidas por regrezo de entrada. Pérdidas por transmision inversa. Coeficiente de transmisién inversa.

3 0,006
141
-0.012 1

213 -

= -0.018]
81 11 GHz
car //_‘\\ 0.024 1
42 0,030

R R T R ] i W
Tequency

Wag 511 [dk]
Mag 512 [db)

5
Frequency e {1.000GHz 10 11,006
Coeficiente de transmision directa. Perdidas por transmision directa.. Péerdidas por regrezo de zalida.
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= -00tz] o
= b
A # o
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Figura 25. Simulacion del circuito auxiliar diseriado para la base coaxial-microcinta-coaxial.

111.2.e) Construccion y caracterizacion de la base de pruebas coaxial-microcinta-coaxial.

Siguiendo el mismo procedimiento de construccion que para la base anterior (ver
Apéndice C), se obtuvieron lineas con ancho de 1.27 mm, que corresponden a 49.5 Q. Para

caracterizar la base de pruebas se propusieron las mediciones siguientes:
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Medicion de los pardmetros S para los conectores de entrada y salida en corto circuito,

cuyo resultado se ilustra en la figura 26.

Medicion de los parametros S para la base sin transistores, terminacion de circuito

abierto, cuyo resultado se ilustra en la figura 27.

ag (dB)

Mag (dE)

f(GHz)

Figura 26. Parametros S medidos de los conectores en corto.

3. Medicion de los parametros S del circuito auxiliar, linea de transmision correspondiente

a las dos lineas de acceso, cuyo resultado se ilustra en la figura 28.

Finalmente, el transistor se mont6 en la base de pruebas, como se ilustra en la figura 29.
Se puede observar en la figura 28 que la base funciona con una buena adaptacion de entrada
y salida, [S;12| < -14 dB. Por tanto, para realizar el proceso de “de-embedding” sélo es
necesario definir las pérdidas por transmision y el retardo de las trayectorias de entrada

(conector mas linea de acceso) y salida (linea de acceso mas conector).
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Figura 27. Parametros S medidos de la base sin transistor, terminacion de circuito
abierto.

Reflexion de entrada Transmision inversa

Mag (dE)

f (GHz) T (GHz)
Transmision directa

Reflexion de Salida
0 ‘ 1 T T 0

Mag (dB)
Mag (dB)

i i i i 50
1 3 5 7 9
f(GHz)

f(GHz)

Figura 28. Parametros S medidos para el circuito auxiliar (linea).

Se propone que se reciba el retardo de entrada a partir de la fase del coeficiente de

reflexion de entrada para las mediciones de la base sin transistor (circuito abierto), y

47
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similarmente para la salida. Los resultados de dicho calculo se presentan en la Tabla VIIL
Las pérdidas se pueden obtener de las mismas mediciones, y ademas del circuito auxiliar
(cuando las etapas previa y posterior al transistor no son de la misma longitud, es posible

establecer una proporcion y separar las pérdidas de entrada y de salida de la base).

Figura 29. Fotografias de la base de pruebas coaxial-microcinta-coaxial fabricada, del
transistor NE9002735, y del montaje.

Para validar la extraccion de estos parametros de transmision, se determinard la fase de los
dos conectores (medidas de reflexion del corto), después la fase de cada conector con su
linea de acceso (medidas de reflexion del abierto). La diferencia entre las dos cantidades
mencionadas correspondera con la fase de las lineas de acceso y debera converger, como se
muestra en la figura 30, con el desplazamiento de fase del circuito auxiliar simulado, que se

integra precisamente con las dos lineas.

Tabla VIII. Tiempos de retardo eléctrico de la base de pruebas coaxial-microcinta-coaxial
obtenidos de las mediciones de circuito abierto (base sin transistor).

Tiempo de retardo (conector + linea).

Entrada Salida

( ) 1 91a=)ierto(o) 1 eggierm(o)
Toelay—ent (PS)= = —— -~ 60.1444 =——22 ) __7q.
delay-ent (PS) =5 = 7GHZ) Tdelay—sal(0s) 20.36 1(GH?) 71.7867

Dados los buenos resultados logrados del “de-embedding” para calcular los parametros
de transmision, la figura 30 demuestra un error alrededor del 10%. Es posible definir el

desplazamiento de fase de la entrada y de la salida de la base como sigue:
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1 4

Delay __ abierto
eent,sal - 5611,22

Fase S, , Circuito Auxiliar (ambas lineas de acceso)

0 e

-100 : : : : :

B0 e VP e el s i

200 e | : : :

£ 300 R 1)) " SR e M
400

11| S fommmenees N - S— i -

500 ™ Coto L e : it
—— Abierto _ ; . : —+— Deembedded <==> (+) + (0)
o Linedgnag <= [()- )12 H f —— Simulacion 1
-600 L g -200 ; 1
1 5 5 7 9 1 1 3 5 7 9 i)
f(GHz) f (GHz)
Fase 5, Error Relativo de Simulacion vs Medidas
v
— E =11.9%
400[ == Coto ] P : g st e e T IR :
—— Abierto H . st :
4+ Linea ... <=>[()-(x)])/2 : : W%M i :
500 i H 0 i i i i i
1 3 5 7 9 11 1 3 5 7 9 "
f(GHz) f(GHz)

Figura 30. Validacion del método para obtener los parametros de transmision de la base
de pruebas coaxial-microcinta-coaxial.

Mientras que la magnitud del coeficiente de transmision para la entrada y la salida de la

base de pruebas se obtienen como sigue:
1 .
Trans abierto
Mag =S| ()

ent,sal —
2

Finalmente, el proceso “de-embedding” completo se da por:

[ Deem Deem
S 11 S 12 —
Deem Deem
S 21 S 22
i | Meas Del Meas M Del Del 7
. . cla; ela;
11— J(lsivllcas +296netay) 12 J(Zslzcas +eent y+esa1 y)
Trans Trans Trans
2|Mag ent |Mag ent Mag sal
Meas Meas
S ( Meas Delay Delay ) S ( Meas Delay )
21 ] ZSZI +eem +esa1 _ 22 e_] 4822 +295a1
Trans Trans Trans
|Mag ent Mag sal 2|Mag sal

(6)
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(4B)

(5]

Stz |

Figura 31. Parametros S con el proceso descrito de de-embedding (o), vs. mediciones del
transistor en 8 volts, 300 mA (.).

Luego de comprobar en la figura 31 que el “de-embedding” de los efectos
correspondientes a la base de pruebas es adecuado, se ha concluido con la tarea de este

apartado.

II1.3. Bancos de medicion.

Después de haber seleccionado el elemento no lineal, se procedio a disefiar la base de
pruebas donde colocarlo. Una vez que la base se encuentra lista, es necesario considerar los
bancos de medicién donde ésta se agregara, los cuales son:

« Banco de medicion de CD.
« Banco de medicion de parametros S.

« Banco de medicion de potencia.
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Con el objeto de facilitar el proceso de medicion, y aprovechando que los diferentes
equipos que se utilizaran comparten el protocolo GPIB, se emprendio la automatizacion por
computadora de los diferentes bancos de medicion [Anonl, 1992a; Anon2, 1992b; Anon3,
1994; Anon4, 2000a; Anon5, 2000b y Anon6, 2003], mediante el uso de rutinas de control
escritas en MatLab®. Ademads de la simplificacion de las mediciones, la automatizacion

permite minimizar los errores humanos durante las mediciones y efectuarlas rapidamente.

111.3.a) Automatizacion del banco de medicion de CD.

Para las mediciones en CD, el banco de medicion ilustrado en la figura 32 consta de:
« Labase de pruebas, correspondiente al apartado I11.2.
« Circuitos de polarizacion propios del analizador de redes HP8510 (banda ancha).
« 2 fuentes de CD Agilent® modelo E3644A , una dual, y una normal.

« 2 multimetros de CD Agilent® modelo 34401A.

o
E -
o
Amperimetro | | Fuente de Fuente de Voltaje Dual Amperimetro 5 [— ] 0
2 je Si 1 —
Voltaje Smple| | giida2  Salida 1 : :
Q @ @ O O @ O @ O @ Computadora de control
+ | -
SN =] ¢
— —
Tee de polarizacidn Base de pruehas Tee de polarizacidn

Figura 32. Banco de medicion para CD.
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El programa que controla los dispositivos de medicion, cuenta con una interfase grafica

en donde se introducen los datos necesarios para generar las curvas V-I, ilustrada en la

figura 33:
DC measurements main window g@
Open file _|
Vgs pm Nombre de archivo de datos de Ids
" Linear space * User list Guardar en: | ) 14-5ep j £ EE-
Start volts
Vsl Vgs2, .. Vgsn =] Mew Text Document. bt
Stop volts 0 =) THZ2SNI. bt
Step volts Use , to =eparate
Vds points:
" Linear space &+ User list
Stop volts Vds1,VdsZ,... Vdsn
Step volts 0 Nombre: ||
Use , to zeparate Tipo: it

ﬂ Cancelar

Start measurements

Figura 33. Interfase del programa de control para la medicion en CD.

« Para un barrido lineal de Vg5 los datos iniciales son: incremento y valor final (valor

inicial igual 0); mientras que para una lista de puntos son: Vs, Vaso, ..., Vasn-

+ Para un barrido lineal de V los datos iniciales son: valor inicial, incremento y valor

final (negativo o positivo); mientras que para una lista de puntos son: Vs, Ve,

oor Vean:

Después de efectuar las mediciones, los datos correspondientes a las curvas Vys-lys y

V4s-1gs se almacenan en archivos, cuyos nombres y rutas han sido requeridos previamente al

usuario por la rutina de control. Asimismo, el programa despliega las curvas de g, y Zas,

como se muestra en la figura 34, y entrega sus valores maximos y los puntos

correspondientes en que ocurren. Incluso se puede realizar el proceso de desplegado y
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calculo para archivos con datos de mediciones anteriores, basandose en la ruta y el nombre

de archivo como se ilustra en la figura 33.

1 0C measurements main vindow (B3| BIOC messurements i window mEx]

:

BT mesremons maievindow BEx]

Iy

]
V80

Figura 34. Despliegue de resultados del programa que controla las medidas en CD.
111.3.b) Automatizacion del banco de medicion de potencia.

El banco de medicion de potencia, dado en la figura 35, se integra principalmente por:
« Labase de pruebas correspondiente al apartado I11.2.,
« 2 circuitos de polarizacién Minicircuits, modelo 15542.
« 2 fuentes CD Agilent® modelo E3644A , una dual, y una normal.
« 2 multimetros de CD Agilent® modelo 34401A.
« 1 sintetizador de sefial de microondas Hewlett-Packard®, modelo HP83620A.

« 1 analizador de espectro Rohde & Schwarz®, modelo FSP40.
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Amperimetro | | Fuente de Fuente de Voltaje Dual Amperimetro E“ﬁlil

2 Voltaje Simple & : 1 = =

Salida 2 Salida 1 ———

@ @ @ Q Q @ O @ Q @ Computadora de control
+ | | : +
oooo | BiEE & § I co
gooo | < < _% DBP g_{ — HeH
| , — — goge
Generador de sefial Tee de polarizacion Base de pruebas Tee de polarizacidn

Analizador de espectro

Figura 35. Banco de medicion de potencia.

El programa que se implementd puede efectuar medidas de potencia de salida para un
intervalo dado de potencias de entrada, con lo cual se determina la ganancia lineal y el
primer punto de compresion de ganancia, P14p; Estas mediciones se pueden hacer para una

serie de polarizaciones y en diferentes frecuencias, como se puede ver en la figura 45.

Power measurements E]@
Bias point #1 :
Vds | volts Ilds | ma

Vplo volts (all biases)

Save measurements to:

Path and generic filename, without extension

| D:\Mis decumentes\Reflection amplifier\Programas del labora

Input power sweep: Frecuency sweep:
Pin_1,Pin_2, ...Pin_n 1,72, ...fn
0 0
Use | to separate Use , to separate

W Linear gain
0 dBm Start measurements
Regueride para calcular P1dB

Figura 36. Interfase del programa de control para las medidas de potencia.

« Para la curva Pj,—Pg, y la ganancia lineal, se requieren los datos del barrido lineal en
Pin: valor inicial, incremento y valor final; asi como la ruta y nombre de un archivo para

almacenar los datos obtenidos.
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Para determinar el P14p se requieren los valores para el barrido de potencia de entrada y

la ganancia lineal.

111.3.c) Automatizacion del banco de medicion para los parametros S.

Para obtener los parametros de dispersion el banco de medicion se integra con:
La base de pruebas correspondiente al apartado II1.2.,

Circuitos de polarizacion propios del analizador de redes HP8510 (banda ancha).
2 fuentes de CD Agilent® modelo E3644A, una dual y una normal.

2 multimetros de CD Agilent® modelo 34401A.

1 analizador de redes vectorial marca Hewlett-Packard®, modelo HP8510C.

El programa de medicion realiza las medidas de pardmetros S en polarizacion activa, en

“frio” (V4s=0), y con el canal del transistor ocluido (“pinch-off’), como lo muestra la

interfase de la figura 37. Los ultimos dos tipos de mediciones se utilizan en la

caracterizacion de transistores.

Para las mediciones en operacion activa se piden los puntos de polarizacion de interés:
Vasi,  Lisi; Vaso, lasa; ... v Vasn  Lisn; @asi como un nombre genérico para generar un
archivo tipo Touchstone (.s2p) por cada medicion.

Para las mediciones en “frio” se requieren: valor inicial, numero de puntos y valor final,
para un barrido lineal de Vg (valores positivos); o una lista de puntos: Vs, Vo, ...,
Vesn; ademdas de un nombre genérico para almacenar los datos leidos de cada

polarizacion en un archivo tipo Touschtone.
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« Para las medidas con el transistor bloqueado (pinch-off) se pide el voltaje de blogueo

del transistor. Ademas, el nombre y la ruta del archivo donde guardar los datos leidos.

[ S parameters main window E]@W
L~}

” Cold bias S parameter measurement m==]
Active bias S parameter measurement (= J\DJB4|  Choose the desired S parameter measure

Vgs values for cold biases:

Bias point#1 I LSi:\e:rspaca . & User list
Active bias al volts Vgs1.vgs2, . Vosn
Ve [Tt s [ A [ poiovis |
Stop volts 7
[ radiiabiss | #pts Use , to separate
Velo volts (all biases) ~
Cold FET Save measurements to:

Save measurements to:

Fath and generic filename, without extension.

Path and generic flename, without extension.

[ DMis documentosiRefiection amplifienProgramas del labora Pinched.-off

[ Dutis documentosiRe fiection amplifierProgramas dellabora

Frecuency sweep parameters:

Frecuency sweep parameters: start 5 e
stet [0 OHz ( Pinch bias § parametef measurement (OB | si0p 7 Gtz
stop [0 GHz ot do sos[o Start measurements
#ps [T Start measurements (RUEESEEY

Pinch-off voltage [0 velts

Save measurements to:

Path and generic flename, without extension.

[ DMis documentosiReflection amplifieriProgramas del

Frecuency sweep paramelers:

Start [0 GHz

stop [0 [ Start measurements

#ps [0

Figura 37. Interfase del programa de control para las medidas de parametros S.

II1.4. Mediciones realizadas del transistor.

La base de pruebas fabricada se coloco en cada banco de medicion descrito y se midid
el transistor con las rutinas de automatizacion. En primer lugar se realizaron medidas en
CD, las cuales se muestran en la figura 38.

Para obtener los parametros S en polarizacion activa, se propuso una serie de puntos de
polarizacion. En primer lugar, una hipodtesis de este trabajo es que el amplificador de
reflexion puede operar con consumo bajo de potencia de CD [Venguer ef al, 2002, 2004],
considerando esto se realizaron medidas con Vg= 1 volt, e I4= 10, 50, 100 y 150 mA,

ademas se procuraron mediciones en I3s= 10 mA para los otros puntos de Vg posibles.
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500 e 500 : : :
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Figura 38. Caracteristicas en CD medidas del transistor NE900275.

Por otro lado, en las medidas de CD se observd que se tiene la maxima
transconductancia alrededor de V4= 2.25 v, por lo cual se consider6é también este punto con
I4s= 10, 100, 200 y 300 mA. Una tercera alternativa viene de la hoja de datos del fabricante,
donde se recomienda la operacion en V4= 8 v para una P 4g Optima, por tanto se agregaron
polarizaciones en ese punto con las mismas corrientes que el caso anterior. Finalmente,
para cubrir la zona de operacion activa de manera mas uniforme, se eligieron puntos con las
mismas corrientes en V4= Sv. La grafica superior izquierda de la figura 38 ilustra, con
marcadores tipo estrella, los puntos de polarizacion en los que se midieron los pardmetros S
en polarizacion activa, mientras que los resultados de las mediciones se muestran en las

figuras 39 y 40.
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Las mediciones en frio para V4= 0 v, se tomaron en 10 valores de Vg positivos
linealmente espaciados, correspondientes a I,c—= {1, 1.7, 2.7, 4, 5.5, 7.3, 9.2, 11.3, 134 y
15.7} mA, mostrando los resultados en la figura 40. Para la medicion de pardmetros S del
transistor bloqueado, se consider6 el punto de V= -8 volts, que mantiene una I3, < 1 mA
para Vgsentre Oy S v.

A todas las mediciones de parametros S se les aplico el proceso de “de-embedding”

descrito en el apartado III.2.e) para eliminar los efectos de la base de pruebas.

gl 521
]
=
=0
=
15 Siz S
_\\3\ 20
25 //
oy 3 5 % 9 i
5 7
f(GHz) (GHz)
1v, 150 mA"”
60
5
= 0
2l 521
g °
20
15
S
M2 et \511
/ 0 \_/
5 7 & 3 5 7 9 1
f(GHz) (GHz)
i Pl
w 2,25 v, 100 mA
15
\ s 10
21 & S,
T—— \\
0
Z
= 5
2
10
e
15
- 512 a/
/
25
-0

5 7
f(GH) 1 3 5 o 7 9 1

Figura 39. Parametros S resultantes de aplicar el “de-embedding” a las mediciones
(primeros 6 puntos de polarizacion activa).
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Figura 40. Parametros S resultantes de aplicar el “de-embedding” a las mediciones

(restantes 10 puntos de polarizacion acitva, medidas en frio y en “pinch-off”).
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Las mediciones de potencia se realizaron a las frecuencias de 3.5, 4, 4.5, 9.5, 10 y 10.5
GHz y se reportan en las figuras 41 a 42. Para obtenerlas, fue indispensable cuantificar las
pérdidas por transmision entre el sintetizador y la base de pruebas (trayecto de entrada). Asi
como las pérdidas que existen entre la base de pruebas y el analizador de espectro (trayecto
de salida). El banco de medicion de potencia utiliza circuitos de polarizacion especificos
(coaxial-coaxial), cuyos parametros S medidos mostraron que estan bien adaptados en sus
dos puertos ( Zy = 50 Q) en 3.5, 4, 4.5, 9.5 y 10 GHz, pero en 10.5 GHz las pérdidas por
regreso de entrada son inaceptables (> -10 dB), razon por la cual no se tomaron en cuenta
las mediciones de potencia en esa frecuencia.

Las pérdidas de transmision de dichos circuitos se midieron en conjunto con los cables
y conectores de acceso para los trayectos de entrada y salida en las frecuencias de interés,
utilizando el mismo banco de medicion de potencia y las rutinas de control. Dichas
mediciones se utilizaron en conjunto con las pérdidas de la base (antes y después del
transistor) para determinar las potencias de entrada y salida del elemento no-lineal. Las
pérdidas de potencia antes de transistor, Perdg,, y después de este, Perds, que se

determinaron se muestran en la Tabla IX.

Tabla IX. Pérdidas a la entrada y la salida del transistor para las medidas de potencia.

Entrada (dB) Salida (dB)

Circuito de Conector y linea Total: Circuito de Linea de acceso Total:

polarizacion, cables de acceso de la " | polarizacién, cables y conector de la ’

(GHz) Perdg,,. Perdg,.

y conectores. base. y conectores. base.

3.5 1.2159 0.0858 1.3017 1.6411 0.0853 1.7264
4 1.4453 0.1008 1.5461 2.0105 0.0959 2.1064
4.5 1.5989 0.1103 1.7092 2.1155 0.1044 2.2199
9.5 3.9019 0.2147 4.1166 5.8892 0.2141 6.1033
10 3.3312 0.2239 3.5551 4.0341 0.2357 4.2698
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Las mediciones de potencia de salida se realizaron para niveles de entrada desde —30

dBm hasta +15 dBm (que es el limite superior de potencia que entrega la fuente).
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35 a0 25 20 5 10 5 0 & 10 15
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Figura 41. Manejo de potencia lineal medido para el transistor en (orden descendente)

Izquierda:

Vas=2.25v, I4= {10, 100, 200} mA. Derecha: Vy= 1 v, 155= {10, 50, 100} mA.
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Los puntos de polarizacion fueron los mismos que en las medidas activas de parametros

S, exceptuando {1 v, 150 mA}, {8 v, I0 mA}, {2.25v,300 mA} y {5 v, 300 mA}.
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Figura 42. Manejo de potencia lineal medido para el transistor en (orden descendente)
Izquierda: Vy= 5 v, ;= {10, 100, 200} mA. Derecha: V= 8 v, 1;;= {50, 100, 200} mA.



Los datos de compresion de ganancia, para determinar la potencia de salida maxima en
operacion lineal, asi como la ganancia, en las diferentes frecuencias de medicion se

presentan en la Tabla X.

Tabla X. Resultados mds importantes producidos por las mediciones de potencia,donde las

cursivas que no se comprimio la ganancia 1 dB con +15 dBm de la fuente.

Méxima Eficiencia | Eficiencia

f Pias Giineal P;@P 45 compresion de potencia | de potengia Vs (v),

(GHz)| (dBm) (dB) (dBm) (dB) agrggz;da de ?(f;;lale Igs (mA)
3.5 7.77 3.28 5.70 5.05 4.55 11.98

4 7.25 2.95 5.45 5.04 3.59 10.61 {1, 50}
4.5 9.04 2.78 7.29 3.54 5.33 16.05
3.5 14.47 6.81 8.70 2.98 9.14 12.44
4 14.61 6.27 9.45 2.70 8.94 12.85

4.5 16.85 5,79 12.29 1.57 14.01 21.54 12.25, 100}

9.5 > 12.96 2751 > 10.88 0.68 3.34 8.79

7.85| >13.70
6.53| >13.29 {5,100}

1.54| > 1144

-0.18
-0.11
-0.17

7.47
6.03
4.30

10.40
8.80
6.97

(8,100}

> 19.20 533 >13.70
> 18.47 491| > 1345
> 17.46 4.01| >13.29
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En algunos de los casos no fue posible alcanzar el punto Py4s. En primera instancia esto
permite asegurar solamente que el transistor puede manejar una potencia de salida
correspondiente a mas de 15 dBm disponibles de la fuente, dentro del régimen lineal,
aunque no se pueda establecer un limite maximo de manejo de potencia.

Los resultados de las mediciones de potencia que se llevaron a cabo nos indican la
viabilidad de los puntos de operacion para un disefio dado, con respecto a las
especificaciones de manejo de potencia, ganancia y frecuencia de operacion. Las
polarizaciones que representan un punto de operacion potencial para el disefio son:

o Punto unico alrededor de 10 GHz con ganancia suficiente: {5 v, 100 mA}.

« Punto con la mayor ganancia, buena eficiencia y alta P1qg a 4 GHz: {5 v, 100 mA}.

« Punto con la mayor eficiencia, ganancia suficiente y alta P4z a 4 GHz: {2.25 v, 10 mA}.

o Punto que podria tener el manejo de potencia mas alto (mayor potencia de CD) con
buena ganancia a 4 GHz: {8 v, 200 mA}.

En el siguiente capitulo, se extrae el modelo del transistor en estas polarizaciones.

II1.5 Caracterizacion del circulador.

Como se puede apreciar en la figura 1, el amplificador de reflexion utiliza un acoplador
para separar las sefiales de entrada y de salida, en donde generalmente se utiliza un
circulador. Este dispositivo de 3 puertos, con las trayectorias mostradas en la figura 43a,
idealmente tiene una matriz de parametros S de la forma ilustrada en la figura 43b. Sin

embargo, en la practica el aislador tiene una adaptacion imperfecta (S11,S22,S33# 0), y
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ademads presenta pérdidas en las trayectorias de transmision (S;3 21,532 # 1), y posee un

aislamiento finito en las trayectorias inversas ( Si2,S23,531# 0).

—_— O O
= R

Figura 43. Simbolo y matriz S ideal de un circulador.

Para utilizarlo en el disefio del amplificador se debe conocer la matriz S real mediante

su medicion.

Las mediciones para dos circuladores disponibles, se ilustran en la figura 44.

Circulador 1
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Figura 44. Parametros S medidos de los circuladores disponibles (destacando las bandas

Se puede

donde se usaran).

observar que ambos circuladores tienen bajas pérdidas, buen aislamiento y

adaptacion y funcionan en banda C (3.5 y 6.5 GHz) y en banda X (8 a 14 GHz)

respectivamente. Los anchos de banda resultantes definen los rangos de frecuencia en los

cuales se puede disefiar los amplificadores de reflexion.
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IV. MODELADO DEL TRANSISTOR.

En este capitulo se utilizan los resultados obtenidos de la caracterizacioén del transistor
para modelarlo y obtener su circuito equivalente. El modelo se obtiene mediante el uso de

metodologias tanto analiticas como aquellas basadas en un proceso de optimizacion.

IV.1 Extraccion del circuito equivalente del transistor por optimizacion.

A continuacidn se aplicaran algunos de los métodos para modelar el transistor que se
revisaron en el capitulo I, y se proponen las mejoras que se consideran necesarias. Como
resultado, serd posible determinar el circuito equivalente del elemento no-lineal para el
disefio del amplificador de reflexion.

El modelo de circuito equivalente que se emplea contiene 8 elementos extrinsecos y 7
intrinsecos, y se toma V¢, como el voltaje de control (véase figura 12a).

Para extraer el modelo del transistor en los puntos de operacion que se definieron al
final del apartado anterior, se utilizaran métodos correspondientes a cada enfoque tratado
en el capitulo II: optimizacion global, optimizacidon parcial y extraccion analitica. Ademas,

se propone una mejora para cada tipo como aportacion de este trabajo.

1V.1.a) Modelado por Optimizacion Global Convencional.

El enfoque convencional consiste en optimizar los 13 elementos del circuito

equivalente mediante ADS®, con el fin de ajustar las mediciones en cada punto de
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polarizacion. El modelo se implement6 en el programa desarrollado como se muestra en la

figura 52. Los modelos extraidos para las tres polarizaciones, se dan en la Tabla XI.

TEFFT Y ;—-*—'V\N—vm

Term1 [ E4 II:2 Term
Hurn=1 Y2P_Eq C Cpd pF

7250 Ohrn L Lg nH H Rg Oh vam1 R=Rd Ohm L=Ld nH Term2

A= Num=2
PWCEE) 1 + W CgE Rl + wiCEd e Ohen
"Cyd

C Cpy pF [ v Bl enpt Tl 1 + P TSR - cg-u

V2 2]=1ARAs)+ (gl + 088 ) ez VessEen
F=Rs Ohm 511 quo

@R = E1Z = Smeas(1 2) - Smodel(1 2)
WARZ L E21 = Smeas(2,1) - Smadel(2,1)
S11meas=fle{DACT, "S[1 1]% L3 ] MeasEan E11 = Smeas(1,1) - Smodel(1,1]
S12meas=ile{DACT, "S[1 2" L=Ls nH (&1 |\ 0 E22 = Smeas(2.2) - Smodel2.2)
S21meas=fe{DACT, "S[21]f R= e mes 512 S
522meas=fls{DACT, "S[2.21%. sngh{{s meas ST2meas} (B2 meas S22meas})

Figura 45. Esquemdtico de ADS® para la Optimizacion Global Convencional basado en
las ecuaciones del modelo.

Tabla XI. PCE’s extraidos con ADS® por optimizacion global convencional.

Vs (v), Igs (mA) {2.25, 10} {5, 100} {8,200}
R, (Q) 0.06123 0.07189 0.01581
o R, (Q) 1.82797 0.31512 0.29031
28 R4 (Q) 4.03735 3.39197 4.84835
‘g 2 L, (nH) 0.54332 0.53317 0.54622
= B L, (nH) 0.05775 0.10129 0.10813
e Ly (nH) 0.65137 0.65888 0.63304
Cpe (p1) 0.19998 0.19096 0.18660
Cpa (pf) 0.12643 0.12250 0.10363
Ri (Q) 2.37914 1.54040 0.69199
2 2 Cgs (p) 0.14116 0.17713 0.16031
£3 Cga (ph) 0.02292 0.01817 0.01994
E £ gm (mS) 59.53540 77.13900 49.44300
= T (ps) 527511 8.24433 9.15415
A= Rus () 119.12500 86.82350 91.31750
Cgs (ph) 0.07190 0.05373 0.05737

Error (ec. 26)  0.0066 0.0018 0.02369

El error del modelo respecto de las medidas para cada punto de polarizacion se da por:

modelado medidas modelado medidas 7
n Slj k Slj k Slj k Slj k 7)
> IR i +Im i
— medidas medidas
1 k=1 Sl_] k Sl_] k
Epias =— Z



68

1V.1.b) Modelado por Optimizacion Global Mejorada (multibias).

En la mayoria de las investigaciones previas se considera a los PCE’s extrinsecos como
independientes de la polarizacion y a los intrinsecos como dependientes. Por lo contrario,
los resultados de la optimizacioén convencional, proporcionados en la Tabla XI, no tienen en
comun un conjunto de PCE’s extrinsecos para los tres puntos de polarizacion modelados.
Tratando de observar esa consideracion, se integra un patrén de optimizacion que busque
un conjunto PCE’s extrinsecos comun a todos los puntos de polarizacion, mientras que los
intrinsecos, sombreados en la figura 45, cambiarian para cada polarizacion. De esta forma
se tienen tres circuitos como el de dicha figura con Cgi, ..., Cas1; Ces2, -..y Cas2 Y Cas3s -y
Cus3; respectivamente, mientras que todos tendrian las mismas R, ..., C,¢. La funcion

objetivo general incluye los errores individuales de los tres modelos. Al implementar dicho

patron en ADS® se obtuvieron los resultados mostrados en la Tabla XIV.

Tabla XII. PCE’s extraidos con ADS® para la optimizacion global propuesta (multibias).

Parametros extrinsecos | Vys (v), Igs (mA)  {2.25,10} {5,100} {8, 200}
R, (Q) 0.30556 R; (Q) 1.33588  1.48353  1.47390
R, (Q) 1.36804 Cys (ph) 1.25585 0.18347 0.19079
R4 (Q) 3.51202 Cqa (pf) 0.27868 0.01756 0.01610
L, (nH) 0.53806 gm (mS) 51.87310 71.86800 50.78500
Ls (nH) 0.06942 T (ps) 5.52676  8.41817  8.54455
L4 (nH) 0.64124 Rgs () 135.88500 64.58790 82.81650
Cpe (PD 0.19773 Cas (pf) 0.53248  0.04937  0.05029
Cpa (pf) 0.12658| Error (ec. 26) 0.00381 0.0083 0.0469

En la optimizacion en la cual se varian solo algunos de los PCE’s, se utilizaron tres
métodos [Shirakawa et al, 1995; Ooi et al, 1997; Campbell y Brown, 2001]. En el afan de

conservar la asuncion que se hizo en el apartado anterior sobre la independencia que poseen
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los PCE’s extrinsecos respecto de la polarizacion, se propone una extension de estos

métodos para que la funcidon objetivo incluya los errores de las tres polarizaciones de

interés y genere un conjunto de pardmetros intrinsecos comun.

1V.1.c) Optimizacion parcial por el Método de Shirakawa et al (1995) con enfoque multibias.

Retomando el método de Shirakawa ef al (1995), que se tratd en el capitulo II, la

funcién de error objetivo tiene dos componentes, la convergencia del modelo a los

parametros S medidos (ec. 7), y la varianza de los elementos intrinsecos extraidos (ec. (8).

1 N-1
Sk(zext)ﬁZé)‘fk(mi’zext)_fk(mi’ZeXtX k:1’2’3’4’576
1:

donde N es el nimero de puntos de frecuencia y,
fk(wiazext) = [Ri(wiazext)a Cgs(wiazext)a ng(wiazext)a gm(miazext),

T((Diazext); Rds((»oiazext)a Rds((foiazext)]-

Las componentes de fi, a su vez se determinan por las siguiente ecuaciones:

Cgs (07, Zey ) = %%(O)i)lm(Yl 1(@)+ Y15 (;))
R; (0, Zext) = (o)

1+d (o; Re(Y) (0;) + Y2 (0;))
ng ((Di s Loxt ) =- Im(Y12 ((Di ))

gm(miﬂzcext ) = Cz(mi)

T((Di’zext ) = _Ltan_l M

oi  Relc(o;))

(8)

)

(10)

(1)

(12)

(13)

(14)
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_ 1
Ras 01 Zew) = Re(Ya, (@) )+ Yy (w;)) (15)
~ Im(Ya () + Yia(;))
Cos (01, Zext) = o (16)
. _ Re(Yy1(0;)+ Y12 (o))
Ao Zen)= Im(Yy (o) + Y12 (0;)) (17)
e, Zext) = (Ya1(0) = Yia () (1+ jod(o;)) (18)

La matriz de admitancias intrinseca (Y11, Y12, Y21, Y22) se extrae de los datos medidos
en cada iteracion removiendo los efectos de los PCE’s externos. Originalmente los autores
de método consideraron un modelo de 6 PCE’s externos [Shirakawa et al, 1995], asi que
también se hizo la modificacion correspondiente para tomar en cuenta 8 elementos. La
ecuacion (9) define a Yy, Y2, Y21 ¥ Y22 con respecto a los PCE’s externos y también se

utiliza junto con las ecuaciones (10) a (18), para reconstruir los pardmetros del modelo.

[ZTotal]:
-1 -1
Y, Yol [Re+R Hjo(Lg +Ly) R, +joL, NECS
Y12 Y22 RS +j(,0LS Rd +RS +j(,0(LS +Ld) 0 _]U)de
(19)

La optimizacion se realiz6 utilizando el método de Levenberg-Marquardt implementado
en la funcion fmincon de MatLab® (funcion correspondiente a la optimizacidén vectorial
con restricciones), la cual requiere otra funcion (archivo .m) que entregue el valor del error
para un conjunto de soluciones (PCE’s externos). Los valores que se obtuvieron se
presentan en la Tabla XII, y en la figura 59 se despliega su dispersion. Por otro lado, en las

figuras 60, 61 y 62 se ilustran los errores del modelo con respecto a las mediciones.



Tabla XIII. PCE’s extraidos por el método de Shirakawa et al (1995), con la mejora

propuesta.

Parametros extrinsecos | Vgs (v), Igs (mA)  {2.25,10} {5,100} {8, 200}
R, (2) 1.6107 R; (Q) 0.00613  0.08140  0.00628
R, (Q) 0.2593 Cys (pf) 0.12569  0.18195  0.19158
R4 (Q) 1.7147 Cga (pf) 0.02776 ~ 0.01783  0.01611
L, (nH) 0.5227 gm (mS) 51.98845 69.93707 50.32190
Ls (nH) 0.1033 T (ps) 6.64567  9.39442  9.53640
L4 (nH) 0.6781 Rys () 134.67668 66.48808 83.82860
Cpe (pf) 0.1866 Cas (ph) 0.05254  0.08792  0.04972
Cpa (pf) 0.1086| Error (ec. 26) 0.0005 0.0006 0.008
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Figura 46. llustracion de la convergencia del modelo obtenido por el método de
Shirakawa et al (1995) con las mejoras propuestas.
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1V.1.d) Optimizacion parcial por el Método de Ooi et al (1997), con el enfoque multibias.

El segundo método de optimizacion parcial que se evalud [Ooi ef al, 1997], utiliza una
funcion de error semejante a la del método anterior [Shirakawa et al, 1995], y el cambio
radica en la iteracion de una variable menos, puesto que R, se determina de los parametros
medidos y de los otros PCE’s extrinsecos. Una vez calculado este valor se puede obtener
[Y] con la ecuacion (19) y posteriormente determinar directamente los PCE’s intrinsecos,

ecuaciones (10) a (18). La ecuacion para R, es [Oot et al, 1997]:

R, =R, =Z oL, [Zy 0L, ~oLy [+ Ry[R = Z,, =R [Z, ), + Zyy, ~ Zy, ~ Zy, |+
—oLy[oL, = Z, ]+ oL [Z,; +Z, —Z,y; = Z1si |+
~ 7203295 + 201 23— Z1i Lo + 211 Z 0oy (20)
Ry = (0L, = Zy oL, [R, +Ry = Zp, [+ Ry[oL, - Z, |-+

+Rs[(DLd — 2y Ly + 2y +ZlZi]_(DLdZIIr _O‘)LS[ZIH +Zyi —Zyy; _lei]+

+ Zi1 Zosi = Zo1iZine = Z15iZoye + Z1iZs,) (21)
Ry = (RS ~Zix )(RS +Ry +ZZZY)+((DLS —Zyy )((DLd +oL _ZZZi) (22)
R, +R
R~ 23
TR, (23)
donde: Zpy =Re{Zm™} 'y Z,; =Im{Zpp" (24)

También se incorpord el enfoque multibias al método, y se modificd para considerar 8

PCE’s extrinsecos. La optimizaciéon se efectué también con la funcién fmincon de
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MatLab®, escribiendo la rutina de evaluacion de error necesaria. Los valores obtenidos se

muestran en la Tabla XIV.

Tabla XIV. PCE’s extraidos por el método de Qoi et al (1997) con la mejora propuesta.

Parametros extrinsecos | Vg, (v), Igs (mA) {2.25,10} {5,100} {8,200}
R; (Q) 2.0236 R; (Q) -0.69923  -0.41387 -0.49972
R (Q) 0.4095 Cgs (pf) 0.12710  0.18737  0.19658
R4 (Q) 1.5915 Cga (pf) 0.02760  0.01738  0.01574
L, (nH) 0.5275 g (mS) 52.52126 74.38904 53.81095
L, (nH) 0.1032 T (ps) 6.79006  9.47899  9.61256
Lq (nH) 0.6778 Ry (Q) 133.63843  64.79051 81.82491
Cpg (pD) 0.1864 Cas (pD 0.05248  0.04886  0.04996
Cpa (pf) 0.1084| Error (ec.26) 0.0123  0.0047  0.0057

Se puede notar que este método arrojo algunos valores inconsistentes para R;. Esto se
debe a un defecto observado antes por otros investigadores [Kondoh, 1986; van Niekerk y
Meyer, 1996; Patterson et al, 1993; Kompa y Novotny, 1992;], el cual consiste en la
dificultad de separar los valores de R, y R;. Al parecer, en algunos casos la funcioén de error
es muy insensitiva a R;, por lo cual tiende a absorberse su efecto en R, (por contigiiidad) sin
afectarse la magnitud del error. Este problema tiene una mayor recurrencia para valores de
R; pequenias, como en el caso tratado en este trabajo. Es posible observar que para este PCE
su valor en las Tablas XI, XII y XIII es del orden de 1 Q, que es también el orden de
magnitud de R,. Por otro lado, el valor de la resistencia de compuerta es mayor en la Tabla
XIV que en las tablas anteriores. De esta forma, y siguiendo las conclusiones mencionadas
de otras publicaciones, se puede asumir que para este método R, absorbi6 el valor de R;
durante las iteraciones de optimizacion. Posteriormente, cuando se extrae el valor intrinseco

R;, este tiende a anularse o a tomar un valor negativo pequefio. El método de Ooi et al
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(1997) presenta este problema con mayor frecuencia que los otros métodos de optimizacion

examinados, principalmente porque R, se calcula en cada iteracion.

1V.1.e) Optimizacion parcial por el Método de Triquint [Campbell y Brown, 2001], con

enfoque multibias.

Este método sigue la misma filosofia de extraccion que los métodos antes revisados,
pero mantiene fijo el valor de R,. Hecho esto, se puede determinar un elemento parasito
diferente el cual en este caso es R;. El conocimiento de todos los PCE’s extrinsecos permite
determinar la matriz [Yy,] con la ecuacién (19), 1 y después se determinan los PCE’s
intrinsecos con las ecuaciones (10) a (18) para cada iteracion. La expresion para encontrar

R; es [Campbell y Brown, 2001]:

—~B-+/B?-4AC

R, = A (25)
donde:

A=-Re{Z\}\' + 7} - 73\ - 713} (26)
B=—Re{aZ +71 (Z + 7 -7 - 713 | 27)
C=-Re{aZ" [z (28)
72 = (Vi g ) (29)

y Y1t se obtiene de (19).
Para aplicar el método se utilizo el valor de R, obtenido en el apartado IV.1.c). De
nuevo se extendio el método original para una optimizacion multibias, y para considerar 8

elementos extrinsecos se empled la funcion fimincon de MatLab® para realizar la
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optimizacion numérica. La Tabla XV reporta los PCE’s obtenidos utilizando esta

metodologia.

Tabla XV. PCE’s extraidos por el método de Triquint [Campbell y Brown, 2001] con la

mejora propuesta.

Parametros extrinsecos | Vg, (v), Igs (mA) {2.25,10} {5,100} {8,200}
R, (Q) 1.6107 R; (Q) 0.02131  0.08398  0.00954
R (Q) 0.3382 Cgs (pf) 0.12578  0.18195  0.19157
Rq (Q) 1.6300 Cga (pf) 0.02778  0.01787  0.01615
L, (nH) 0.5274 g (mS) 51.93068 69.45721 49.98150
L, (nH) 0.1034 T (ps) 6.71007  9.44130  9.58623
Lq (nH) 0.6782 Ry (Q) 133.67196  66.64792 83.93072
Cpg (pD) 0.1865 Cas (pD 0.05239  0.04854  0.04950
Cpa (pf) 0.1085| Error (ec.26) 0.0049  0.0086  0.0046

IV.2) Extraccion Analitica del circuito equivalente.

Los métodos analiticos prescinden de la optimizacion y utilizan una serie de mediciones
adicionales para determinar el modelo. Hasta este punto del capitulo se ha observado que
los PCE’s intrinsecos pueden determinarse directamente si se conocen los elementos
parasitos del modelo. Los PCE’s mas externos son las capacitancias Cpg y Cpq y conocer su

valor permite removerlos y acceder al resto del circuito.

1V.2.a) Extraccion de las capacitancias extrinsecas.

Dambrine et al (1988) utilizaron una medida de los parametros S en frio y con el
transistor bloqueado (Vgs< Vpinchoff), y determinaron las capacitancias parasitas de las

ecuaciones (30) y (31), considerando que las inductancias tienen un efecto despreciable en
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baja frecuencia sobre el circuito equivalente propuesto por estos autores para el transistor

en “pinch-off” y en frio. Este circuito se ilustra en la figura 56.

m(Y,)= jm(Cpg 4%} (30)
Im(Y,,) = jw(Cpg +%) (1)

Frontera dela zona
de deplexion

Figura 48. Circuito equivalente de Dambrine et al (1988) para el transistor en bloqueado.

Frontera de la zona
de denlexion

Figura 49. Circuito equivalente de White y Healy (1993) para el transistor bloqueado.
i

Ld

P-GaAs

Semi-insulating GaAs

Figura 50. Circuito equivalente de Lai y Hsu (2001) para el transistor en “pinch-off”.
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Este tratamiento analitico ha sido utilizado ampliamente, hasta que se mostr6é [White y
Healy, 1993] que C,q solia sobreestimarse, y la razon era que la zona de deplecion en el
fondo del canal no se tomaba en cuenta en el circuito equivalente usado generalmente
[Dambrine et al, 1988] (ver recuadro de la figura 48). Los mismos autores White y Healy
propusieron un nuevo modelo pero no agregaron un elemento nuevo, de manera que
implicaba una simetria muy estricta, pues la zona de deplecion en el fondo del canal debia
tener la misma proporcion que en los lados del drenaje y la fuente (ver figura 49). La causa
por la que se establecio esa condicidn, en lugar de agregar un nuevo elemento al circuito
equivalente, era el hecho de tener mas variables que ecuaciones. Pero, posteriormente se
resolvio el sistema aparentemente subdimensionado y se agregd una nueva capacitancia
para modelar la zona de deplecion en el fondo del canal, para el transistor polarizado en frio
y en “pinch-off” (ver figura 50). De esta manera las admitancias del circuito equivalente se

determinan como sigue [Lai y Hsu, 2001]:

5 3
Im(Yll)z())C Q) A11+(D B11+(DC11 (32)

pg
o*F| +0°G; +1

(33)

5 3
0 Ay +0’°Bir, +0C
Im(Y},)=Im(Y,, )= L L L

4 2
5
(O] A(202 lil@)glggz(il@)d:%z (34)
0Fyy + %Gy +1

Im(Y22 ) = O)de +

Para bajas frecuencias, se tiene que:

Im(Yy,)
—m :Cpg +2Cy, (35)
ImlY

a)__, .
ImlY
M:Cpg +Cp +C, (37)

()
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Conforme la frecuencia aumenta, (31) y (34) tienden a:

Im(Y;)

Aqy
o et R (38)
InlYp) ¢ A2 (39)
(O] F22
Por otra parte, la grafica de (38) vs. (39) cuando ®w—oo tiene pendiente igual a:
Im(Y;;)/o  Cpg +A11/F
(y11)/ __pg _ (40)

m(Yy)/o Cpd A2 /Fx

Por simetria del drenaje respecto de la fuente A;i/F;; = Ax/Fa, v asi se pueden extraer
las capacitancias Cpg, Cpa, Cp y Cc de (35) a (37) y (40). Para los datos medidos al transistor
NE900275 en “pinch-off” (ver figura 40) los resultados de aplicar esta metodologia para

obtener las capacitancias extrinsecas, se muestran en la figura 51 y la Tabla XVIII.

A :X “U"

0.045 o Medidas \ 3 Ve
/ . y=0.828'%+3.857e014 | e
o4 rd
/ vl
/ N A~
/ d

003 y ; yd
® ) / = 35 .
a5 e A z e
= 7 4 H g
E e A g -

002 y e e > e

S £ 3 7
e AE///,EV‘ = P
0015 - - )’
g R o
e /ib/ /9/9/6 1/
ot - 25 e
el s P
L T ,
] 2 2 5 B 35 4 a5 5 55 3 65
Wraos ,
frace) x10" MY, W 1) 210"

Figura 51. Resultados de aplicar el enfoque de Laiy Hsu (2001) a los parametros S
medidos con el transistor bloqueado.

Tabla XVI. Capacitancias extrinsecas extraidas analiticamente.

m (-) C, (ff) C. (ff Coa(ff) Cyg(ff)  Cpa por Dambrine et al (ff)
0.626 57.233 32.439 109.603  188.194 142.037
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1V.2.b) Extraccion de las Resistencias extrinsecas.

El enfoque mas aceptado para minimizar los efectos de los PCE’s intrinsecos es la
polarizacion del transistor en frio (Vg4s =0). Los pardmetros Z del transistor en esta
condicion de operacion estan dados por [Diamant y Laviron, 1982]:

Z 11k :RS+Rg+%+jm Lo+1,) (41)

R, . (42)
Ziofrio = Zc21 = Ry +7+ Jo Ly

Zyfio =Rs +Rg +R¢ +jo (Ly +Lg) (43)

Antes de acceder a los parametros a la matriz Zg,, €S necesario remover las
capacitancias extrinsecas Cp,, y Cpq. Los pardmetros medidos se transforman en una matriz
de admitancias y se resta JoC,, del elemento (1, 1); y jowCpq del elemento (2, 2).

Una vez hecho lo anterior, se puede acceder a las inductancias y resistencias. Ademas,
se agreg0 posteriormente un término a la ec. (41) para las impedancias del transistor en frio,
correspondiente a la impedancia equivalente de la barrera Schottky de compuerta

[Dambrine et al, 1988] . De esta manera Z;si, queda como:

R nkT 1 )
lefrio=RS+Rg+TC+—-—+Jm(LS+Lg) (44)

q Ig
Con cada medicion de los pardmetros S a una Iy diferente, y Vg nulo, el valor de la
parte real de Zj i, estd relacionado con el reciproco de la corriente compuerta-fuente, lo
cual se puede apreciar en la figura 53a. Por extrapolacion se sustrae el efecto de Zgchotiky

para recibir la siguiente ecuacion en sustitucion de (41):

~ R 45
Re(Z;1fi0) =Ry +Rg +TC )
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Figura 52. llustracion del procedimiento para remover el término que corresponde a la
barrera Schottky de compuerta de Z, o, b) Acercamiento
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Figura 53. a) Variacion de Z i, respecto de lys. b) Zijjio (Zschoury de compuerta removida),
v R. obtenida con la ecuacion (46).

El procedimiento para determinar el valor de (45) se ilustra en la figura 60. Dicha
ecuacion forma un sistema de ecuaciones lineales junto con las partes reales de (42) y (43),

y expresa la relacion entre las resistencias extrinsecas y las partes reales de los pardmetros
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Zsio. Por otra parte, se puede obtener un estimado del termino R¢+R4 con mediciones en
CD [Fukui, 1979]. El resultado obtenido para el transistor caracterizado es:
Ry +Ry=1.975 Q. (406)
Utilizando (46) en la parte real de (43) se puede obtener el comportamiento de R. en
frecuencia, ese resultado se ilustra en la figura 53b. Con R. se puede determinar Ry de la
parte real de (42), y luego con R. y R, encontrar R, de la parte real de (41). Finalmente, con

R; se puede separar Ry de (46). Los resultados del proceso se presentan en la Tabla XVIIL.

Tabla XVII. Resistencias extrinsecas extraidas analiticamente.

R (@) R(Q Ri(@
1.61357  0.25983  1.71257

1V.2.c) Extraccion de las Inductancias Extrinsecas.

El procedimiento para obtener las inductancias toma en cuenta que las partes
imaginarias de (41) a (43) definen tres rectas, en las cuales la variable independiente es ®, y
cuyas pendientes corresponden a L¢tL,, Ls y L¢tLg4, respectivamente. Esto se puede
observar en la figura 54 para las mediciones de pardmetros S en frio. Cabe recordar que en
primer lugar se han eliminado del circuito completo los efectos correspondientes a Cpg y
Cpa, asi que la misma figura contiene las partes imaginarias de (41) a (43) originales para

comparar. Las inductancias resultantes se muestran en la Tabla X VIIL

Tabla XVIII. Inductancias extrinsecas extraidas analiticamente.

L, (nH) Ls (nH) L4 (nH)
0.52766  0.103336 0.678074
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Figura 54. Grdfica de las partes imaginarias de las ecuaciones (41) a (43), para extraer
las inductancias.

1V.2.d) Extraccion analitica de los PCE'’s intrinsecos por el Método de Dambrine et al

(1988).

Dambrine et al (1988) propusieron las ecuaciones (47) a (53) para recibir los PCE’s
intrinsecos. En este trabajo se aplicaron esas ecuaciones una vez que se ha modificado la
extraccion de los elementos parasitos. Los resultados se muestran en la Tabla XIX.

Las relaciones entre los PCE’s intrinsecos y los elementos externos se obtuvieron

suponiendo un funcionamiento para bajas frecuencias, ((;)CgsRi)2 y T << 1, con el fin de

simplificar las expresiones

Coq =—Im(Yyp)/o 47)
C, :M_ng (48)
®
_ Re(Yy,))
Ri= e 49)

Cys = Im(Ypp)/0—Cyq (50)
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R 45 =1/Re(Y;) (51)
g, =Re(Yy,) (52)
—Im(Y,
121) _ng
- “R.C, (53)
gm

Tabla XIX. PCE'’s extraidos por el método de Dambrine et al (1988) con la mejora
propuesta para los elementos pardasitos.

Parametros extrinsecos | V4 (v), Iys (mA) {2.25,10} {5, 100} {8, 200}
R, (Q  1613570] R (@ 0.00000  0.07463  0.000051
R (Q) 0.259831 Cys (pf) 0.12570 0.18198 0.191610
Ry (Q) 1.712570 Cga (pf) 0.02777 0.01784 0.016119

L, (nH) 0.527667 gm (mS) 50.36630 159.10170 140.724400
Ls (nH) 0.103336 T (ps) 6.79070 9.82860 9.971400
L4 (nH) 0.678074 Rys (Q) 134.68510 66.49920 83.845300
Cyg (pD) 0.186612 Cas (pf) 0.05254 0.04879 0.049723
Cpa (pf) 0.108603 | Error (ec. 26) 0.0217 0.4437 0.0655

1V.2.e) Extraccion analitica de los PCE’s intrinsecos por el Método de Berroth y Bosch

(1991).

Berroth y Bosch (1990) dedujeron ecuaciones para los elementos intrinsecos sobre la
misma base que el método anterior, pero abordaron el problema sin simplificarlo, y asi
encontraron expresiones validas para frecuencias mas altas que los anteriores. Los autores
realizaban la determinacion de los PCE’s parasitos de la misma manera que el método
anterior [Dambrine er al, 1988]. No obstante, en este trabajo se consideran los valores
calculados con la mejora propuesta en el apartado IV.2.a) (enfoque de Lai y Hsu para Cyq y
Cpe) ¥ los elementos intrinsecos extraidos se muestran en la Tabla XX. Las ecuaciones para

los PCE’s intrinsecos que cambian por evitar la simplificacién son [Berroth y Bosch, 1990]:
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R, = Re(Yu;) . (73)
(Im(Ym)—ngd) +Re(Y},))
_ 2 2 222
Em —\/[Re(Ym) +(Im(Y121)+(Dng) I (+w CgsRi) (74)
2
C. :(w_cgdj 1 Rew) (75)
Y (Im(Y,,,) - (’Ong)
. [ —0Cy —Im(Yy,)—oC, R;Re(Y,,) (76)
T =—arcsin
@ Em

Los PCE’s extraidos se presentan en la Tabla XX, mientras que el error del modelo

respecto de las mediciones se ilustra en la figura 55, en las polarizaciones de interés.
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Figura 55. Illustracion de la convergencia de los modelos obtenidos por el método de
Berroth y Bosch (1990) con la mejora propuesta.
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En las figuras 56 a 58 se muestra la dispersion de los parametros intrinsecos extraidos
por este método para cada polarizacion.
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Figura 56. Dispersion de los PCE's intrinsecos extraidos por el método de Berroth y
Bosch (1990) con la mejora propuesta para 2.25 v, 10 mA.
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Tabla XX. PCE’s extraidos por el método de Berroth y Bosch (1990) con la mejora
propuesta para los elementos parasitos.

Parametros extrinsecos | Vy (v), Igs (mA) {2.25,10} {5,100} {8, 200}
R, (Q) 1.613570 R; (Q) 0.0000  0.07246  0.00005
R, (Q) 0.259831 Cgs (pf) 0.1257 0.18198  0.19161
R4 (Q) 1.712570 Cqa (pf) 0.0277  0.01783  0.01612

L, (nH) 0.527667 gm (mS) 51.9906 69.95920 50.33910
L (nH) 0.103336 T (ps) 6.6479  9.39640  9.53790
Lg (nH) 0.678074 Rys (2) 134.6851 66.49920 83.84530
Cpe (pf) 0.186612 Cqs (ph) 0.0525  0.04879  0.04972
Cpa (ph) 0.108603 | Error (ec. 26) 0.0004 0.0044 0.0004

A final de cuentas, el método del apartado IV.1.c) ([Shirakawa et al, 1995] mas la
incorporacion que se hizo del enfoque multibias) tiene el mejor ajuste de los parametros S
comparado con los otros métodos de optimizacion global y parcial que se implementaron.
Ademas, cumple cabalmente con las condiciones de que los PCE’s intrinsecos extraidos
son independientes de la frecuencia por un lado, y por el otro que los PCE’s extrinsecos
encontrados son independientes de la polarizacion.

A la vez, es claro que el método del apartado IV.2.c) ([Berroth y Bosch, 1990], con la
enmienda en la extraccion de las capacitancias extrinsecas, [Lai y Hsu, 2001]) es el
procedimiento de extraccion analitica con los errores mds pequeios en el ajuste de
pardmetros S, mientras que la varianza en frecuencia de los PCE’s es casi imperceptible.

El modelo de circuito equivalente que se empleara para el disefio es el que se menciona
en el parrafo anterior. La razén para esta eleccion es que los errores de ajuste son
ligeramente menores para el mejor método analitico que para el mejor de optimizacion,

mientras que los PCE’s de los dos modelos son muy similares.
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V. ANALISIS Y DISENO PROPUESTOS DEL AMPLIFICADOR DE REFLEXION.

En este capitulo se presentan las metodologias de anélisis y disefio del amplificador de
reflexion. Se proporcionan resultados del anélisis numérico y electromagnético de las redes

que componen al amplificador de reflexion y del comportamiento tedrico del mismo.

V.1. Analisis propuesto para el amplificador de reflexion.

Como se ha mostrado, los antecedentes bibliograficos han abordado el problema del
amplificador de reflexion principalmente empleando el concepto de resistencia negativa,
La Unica excepcion es la referencia generada en CICESE [Venguer et a/, 2002], no obstante
su aporte analitico mas importante es una expresion para el ruido, por tratarse de una
investigacion acerca de un amplificador de bajo ruido. A continuacion se propone un
enfoque que también pretende prescindir del concepto de resistencia negativa para explicar
el proceso de amplificacion. El objetivo es encontrar una ecuacion para predecir la ganancia

y el ancho de banda del amplificador de reflexion.

V.1.a) Etapa de amplificacion.

El principio de operacion propuesto para analizar el proceso de amplificacion se puede

resumir como, ganancia por retroalimentacion positiva resonante.

El punto de partida es el circuito planteado para el amplificador de reflexion como el de
la figura 1, compuesto basicamente por tres subredes. La mas importante de las cuales es la

etapa de amplificacion que contiene al transistor y a un elemento de retroalimentacion. Es
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posible explicar el proceso de generacién de ganancia, ocurrido en esta etapa, como sigue.
Con el transistor polarizado existe energia almacenada en la inductancia Ls. Cuando se
aplica en la compuerta una sefial, Vi, con la cual C,s presenta el voltaje modulador de la

corriente de CD (V;), la magnitud de la corriente modulada en el canal, 14;, es:

o= ngm (54)
2 Vi 21 s
Vi Lo.ro - £ . Ve oo Cad o —— Vi
Gat v, i o Gate o-—
ate sl g Cgs % % e v Fnraln cats %| 1 S '—|7 J Gate
ey Z2 1 r
R jor I ; EJ : 75
o V5 Ome : { - 73 = cpg T = Zent
: Cpa 5 Cpd = Cpg H J
S
| 74
i Ls
FET: e

Lt

{Saurce S 4 u j}f L
Figura 59. Circuito equivalente de la etapa de amplificacion y sus simplificaciones.

Si ahora se considera tinicamente la etapa de amplificacion, la tension total recibida de
la fuente (Vy), se divide repetidamente antes convertirse en el voltaje aplicado sobre el

canal V; (véase la figura 59). La primera division corresponde a:
|Zent|

Vv =V,)y——————=V, -k (55)
Zent sO |Zent +jCOLf| sO " &1
y luego,
Zs
Vzs =VZentﬁ:VZent ky =Vyo ki -ky (56)
5 1
donde:
Z =R, +jcoLg (57)

a su vez Zs se encuentra con la conversion IT-T que se ilustra en la figura 60.
Zs=(2.+2,)(Zy +Z3)+ 2, (58)
que incluye a:

Zy =1/(Ggs + joCys) (59)
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Zy =Ry +1/joCpq +joLgy) (60)

Zy :(Rs+j(0Ls) (61)
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Figura 60. Transformacion de la red P formada por Zgs-Zgd-Zds en una red T.

Entonces, la siguiente division del voltaje considera al circuito tipo IT de Zg, Zoq Y Zas,

como una red de 2 puertos cuya impedancia de entrada es:

Zip.nZon Ziiin Zin
Zenp-n=2Z11-nm— =lzyl=

62
Ly n+l3+Zy4 Zoin Zann (62)
para recibir:
| Zene-n1|
Vzgs = Vzs = Vz5 k3 = Vg - k; k5 ks (63)
& |Zent-H + Z4| ;
y asi, finalmente se tiene
Xc
gs
Vs=Vn | | =Vza kg =Vyo ki -ky-k3-kg=Vyo-k (64)
|XCgs +Ry

La interaccion entre la corriente modulada que fluye en el puerto drenaje-fuente, Iy, y

la energia almacenada en L¢ determina el voltaje de autoinduccion Vig:

Vip =-lg oL, (65)

Este voltaje es la fuente de amplificacion de la senal, y la fuente de retroalimentacioén

positiva en serie.
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Considérese que el término “retroalimentar” se define como hacer un muestreo la sefal
en la salida para insertarla en la entrada (suponiendo que la entrada es la compuerta G y la
salida el puerto drenaje-fuente D-S, para efectos de notacion en el marco de la
retroalimentacion; no para tomarles como la entrada y la salida del amplificador), entonces

como se ilustra en la figura 61, el voltaje resultante de muestreo Vg seria:

Vi = "VLf| - |Vds|

(66)
con,
V= [l (Za)l= Vilgm|Zas (67)
Y,
7.7 Z Z
Lo =2y~ 2 = [Z]:{ " 12} (68)
Zj+ X+ Ry Zy, Zy

Aqui [Z] es la matriz de impedancias del transistor por si solo. Se presupone que la
fuente de sefial y la carga estan bien acopladas con la etapa que contiene al elemento no
lineal, es decir: tanto R de la fuente de senal, como Ry corresponden con Rj,.p, la cual se

observa en el plano de referencia de la compuerta.

Lt l lai VLf [seF-nduced)

Vg +
Figura 61. Ilustracion del voltaje de retroalimentacion.
La hipotesis supuesta estriba en que la operacion del amplificador se debe a

retroalimentacion positiva, lo cual postula que |Vis| > Vg, y la magnitud del voltaje de

retroalimentacion, Vg, se recibe de combinar las ecuaciones (65), (66) y (67):
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Ve = [Vid - [Vas| = gm(IVeloLi— [ViZa). (69)

La aplicacién del voltaje de retroalimentacion dado por la ecuacion (69) crea una
corriente de canal adicional, I3, que corresponde a:

L= gmVEs (70)

Como Vs y Vg actian de forma simultdnea sobre la conductancia del canal, el
resultado es una corriente de canal variable total, 1., acorde con:

L= 141 + L= gm(Vs + |VEs|) (71)

Luego, el voltaje que se induce en la L; por la corriente de canal variable total, es:

Vi ==L oL; =-(V, +|Vig|Jg oL, (72)

En condiciones de acoplamiento entre las resistencias de fuente y de carga, con la parte
real de la impedancia de entrada del transistor, Rj,, el voltaje de salida se da (de forma

analoga al voltaje de retroalimentacion):

Ve = [Vir|

Vel = gmOLAVs  +VEs|)

Vial = gnOLAVs  + gu|Vs0Ls - V| Zys|| )

Viar = [gm@LA(1  + gm|oLs- [Zqs| ) (73)

El desfasamiento entre la sefial de entrada, Vs-ejmt, y la corriente modulada, L., tiene su
origen en el retardo producido por el paso de la informacién a través del transistor. Este
tiempo de transito se representa en el circuito equivalente por T. Para las frecuencias de
interés, aproximadamente de 4 y 10 GHz, y un retardo eléctrico T tipicamente menor que
=10 ps, la contribucion de fase de mt esta alrededor del 5%, respecto del ciclo completo de

oscilacion, y por tanto se desprecia la diferencia de fase que produce. Por otro lado, el
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proceso de autoinduccion para el Vi implica un desfasamiento aparte, que corresponde a
180°. Este atraso cumple la condicién dada por Boyles (1986) para la operacion estable del
amplificador de reflexion (diferencia respecto de un oscilador):

£V = £V |=(2n+1)n (74)

Para dispositivos con mayor retardo eléctrico, y operantes en frecuencias mayores, la
contribucion de ®t aumenta, ademas de que la longitud eléctrica de los circuitos
distribuidos empieza a producir un desfase considerable. En esos casos es necesario realizar
el analisis de fase y disefiar el elemento de retroalimentacion para dar un retardo eléctrico
de compensacion, o bien agregar una etapa mas sin pérdidas que lo haga, con el fin de
propiciar la operacion sin inestabilidad.

La potencia disipada en la resistencia de salida, R, debida al voltaje de salida es:

2
Vi R 1 R
PR ~X= Vsal S5 5 1|l 5" Vszal - 2 (75)
R |R+Zin| R |R+Zin—n1|
con: Zin-nl: Rin-nl + Xin-nl = Zl + [ZZ||(Rgs+XCgs)] + ZS. (76)

que es la impedancia de entrada del transistor con el elemento de retroalimentacion
conectado y el drenaje abierto.

Si se sustituye la ecuacion (73) en la (75), se tiene:

Py (0)= V2 [gmmLf(1+gm(mLf —|st|))]2L2 (77)
|R + Zin-nl|

Entonces, se incluye la ecuacion (64) en la (77), y el resultado es:

R P l(2\/52() [gmmLf (1 +gm(®Lf _|st|))]2 (78)

P (0)=— R
|R + Zin-nl|

Y para la potencia de la sefial de entrada dada por:

Pent: VSOZ/ Rent (79)
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el coeficiente de transmision o ganancia del amplificador de reflexion para el plano de
referencia en la compuerta del transistor es:

G =z a-PR /Pey (80)
donde o= 0.4 corresponde a un coeficiente experimental.

A continuacion se introduce finalmente en el andlisis la tltima parte distintiva del
principio de operacidn propuesto: la resonancia.

Suponiendo que la inductancia de retroalimentacién forma un circuito resonante con el
transistor en cierta frecuencia, la frecuencia central de operacion fj, implicando que en ese
punto la impedancia de entrada para la etapa de amplificacion carece de parte reactiva, y
que la potencia que se entrega depende solamente de las pérdidas y del acoplamiento con la
carga. En condiciones de acoplamiento perfecto de la fuente de sefial y la carga, con la
etapa que contiene al elemento no lineal, R, =R=Rj,, la combinacion de las ecuaciones
(78) y (79) en la (80) determina la ganancia en funcion de m, cuya expresion es la ecuacion

(81) que se puede ver ilustrada en la figura 62 para un transistor de ejemplo (NE33284A).

2

R | 'k'[gm(DLf (1+gm(0)Lf _|st|))] (81)

Glo)=od ———
(®) 0L|R+zin

I A S I AR a—

Ganancia (dB)

22
14 142 144 146 148 15 152 154 156 158 16
Frecuencia (GHz)

Figura 62. Ejemplificacion grafica de la ecuacion (81) para los datos de la Tabla XXI.
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Tabla XXI1. PCE'’s extraidos en la banda de 0 a 3 GHz para un transistor de ejemplo, con el
proposito de ilustrar la ecuacion (81).

Elementos Extrinsecos Elementos Intrinsecos
Elemento Valor Unidad | Elemento Valor Unidad

R, 2.868146 Q Cos 0.4372682 pf
R, 1.545431 Q Ced 0.02931077 pf
R4 8.273714 Q Cds 0.01888266 pf
L, 0.7470044 nH R; 0.000069 Q

L 0.08540551 nH Rus 83.058493 Q
L4 0.1402490 nH m 1.334642 mS
Cpg 0.0281.4264 pf T 17.51083 ps
Cod 0.0768.0540 pf

V.1.b) Redes de terminacion de los puertos restantes.

Una vez que se ha expuesto el proceso de generacion de ganancia en la etapa de
amplificacion, y que implicitamente se ha definido el elemento de retroalimentacion, queda
por definirse el rol de las redes de drenaje y de compuerta.

Como se ha mostrado anteriormente, algunos antecedentes han apuntado ya a la
caracteristica del amplificador de reflexiéon de brindar alta ganancia en anchos de banda
angostos. Lo cual significa que la ganancia guarda una planaridad aceptable en un rango de
frecuencias corto, alrededor del punto de ganancia maxima. Eso también se ve reflejado en
la grafica de ejemplificacion de la ecuacion (81) que se mostrd en el apartado anterior. Una
tarea de disefio mas sofisticada, que la de simplemente crear amplificacion, deberia
encontrar la manera de hacerla mas plana. Aunque la eleccion mas intuitiva podria ser
aumentar el valor de ganancia a los lados de las frecuencias de corte, hasta el mismo nivel
que la ganancia en la frecuencia central como se muestra en la figura 63a), esto no

contempla la limitacion de ganancia-ancho de banda natural del amplificador.
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Una opcion mas factible seria disminuir la ganancia maxima y alrededor de la
frecuencia central, mantenerla mas o menos constante en las frecuencias naturales de corte,
y mejorarla en otras frecuencias, lo cual se ilustra en la figura 63b). Asi se puede ensanchar
la banda de operacion hasta el limite en que sea posible comprometer la ganancia maxima.

Esta tarea se realiza parcialmente con la terminacion de drenaje, y se complementa con
el circuito que se conecta en la compuerta, y el efecto total consiste de lo siguiente.

La ecuacion (65) senala que el voltaje de autoinduccion generado en Ly, a partir de Iq,
es responsable de la retroalimentacion positiva. El papel de ese voltaje en la generacion de
ganancia es crucial. Si para alguna frecuencia dada, f°, el drenaje no se termina en un
circuito abierto (no se cumple que Zy >> Zg, de la etapa de amplificacion), al contrario de
la suposicidon hecha para la ecuacion (65) (Zq —o0), se puede esperar que una porcion de Iy
se consuma en la terminacion conectada. Esto disminuiria la ganancia en f°, pues el voltaje
de retroalimentacion serd menor, tal como se puede ver en la figura 63¢). Simultaneamente,
la terminacion de drenaje modifica la impedancia Zi,.,, (ecuacion (76)) y la resonancia que
posibilitaba la maxima transferencia de potencia en la frecuencia central, se desplaza. Este
desplazamiento favorece una mayor ganancia en otra parte de la banda.

Por el lado de la compuerta, también el desplazamiento de la resonancia produce una
disminucién de la ganancia maxima y un incremento de la amplificacion en otra frecuencia.
Pero, otra funcion importante de esta red es la de cumplir con el acoplamiento entre el
circulador y la etapa de amplificacion. Originalmente, se supone que la adaptacion

(Ren=R=Rin.n1) se presenta en la frecuencia de operacion, no obstante, se puede producir un
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desplazamiento en el acoplamiento con el fin de mejorar la ganancia en otras frecuencias y
disminuirla en el centro de la banda, como se muestra en la figura 63d).

Recordando los objetivos de la tesis, acerca del manejo de potencia, es necesario tener
en cuenta que solamente es de interés demostrar la eficiencia que puede entregar el
amplificador de reflexion para mediana potencia lineal. Un modelo de gran sefial, un
analisis por series de potencia, asi como de balance armoénico, serian relevantes para
dilucidar y predecir el desempefio de potencia en régimen no lineal. Sin embargo, estas
tareas envisten un esfuerzo y un periodo de trabajo adicionales a las actividades
contempladas en este estudio, de manera que se han suprimido, y quedan sugeridas como

una potencial investigacion complementaria a futuro.
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Figura 63. Mejora del ancho de banda, aplanamiento de la ganancia.
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V.2. Disefios de amplificadores de reflexion propuestos.

En la seccion V.1. se describieron analiticamente las etapas del amplificador,
explicando los fenomenos mdas importantes que dan lugar a su funcionamiento. En
consecuencia, se pueden definir los pasos de disefio del amplificador:

1. Definicion de las especificaciones de disefo: frecuencia de operacion, ancho de banda,
ganancia, manejo de potencia esperada.

2. Definicion de los bancos de medicion.

3. Eleccion del circulador.

4. Caracterizacion del circulador para definir si se puede utilizar en las frecuencias de
interés. (En caso contrario cambiese la eleccion del paso 3, o las especificaciones del
paso 1).

5. Eleccion del transistor.

6. Definicion de la base de pruebas. (En caso que no se cuente con una adecuada cambiese
la eleccion del paso 5 o la definicion del paso 2), o siga las siguientes sub-etapas:

a. Disefo y simulacion de una base de pruebas adecuada.

b. Construccion de la base de pruebas y simulacion del resultado con los errores de
fabricacion. (Si se detecta una desviacion importante del comportamiento ideal,
repitase este paso o cambiese, el disefo en el paso 6.a).

c. Caracterizacion de la base y validacion de “de-embedding”. (En caso de que el “de-
embedding” no sea valido, repitase o modifiquese la construccion en el paso 6.b., o

reemplécese el disefio en el paso 6.a).
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11.

12.

13.

14.
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Mediciones de CD para definir los posibles puntos de operacion, el voltaje de bloque y
los puntos de Vgs de las mediciones en frio, asi como los PCE’s resistivos posibles.
Medicion del punto P4 para determinar el manejo de potencia lineal del transistor, en
cada punto de operacion y frecuencia de interés, para verificar en que puntos el
amplificador de reflexion podria cumplir las especificaciones. (Si no es posible
cumplirlas, cambiense la eleccion en el paso 5, o las especificaciones del paso 1).
Mediciones de parametros S del transistor.

Extraccion del circuito equivalente del transistor.

Evaluacion de la ganancia y disefio de la red de retroalimentacioén para los puntos de
operacion de interés. (En caso de que la ganancia o la red de retroalimentacion no sean
satisfactorias, verifiquese la extraccion en el paso 10, cambiense la eleccion en el paso
5, o las especificaciones del paso 1).

Determinacion de las redes de adaptacion y mejora del ancho de banda.

Determinacion y simulacion de la configuracion superficial (layout final) del
amplificador. (si los resultados de la simulacion no son satisfactorios, optimizar el paso
12, cambiar la eleccidn en el paso 5, o las especificaciones del paso 1).

Especificaciones de fabricacion y montaje para validar el disefio.

Empleando los modelos extraidos, se evaluaron las ecuaciones (55) a (64), (68), (76), y

(81) considerando que: la fuente de sefial y la carga estdn bien acopladas con la etapa que

contiene al elemento no lineal, y que la inductancia de retroalimentacién forma un circuito

resonante con el transistor en la frecuencia de operacion. El resultado de la ganancia

esperada para la etapa de amplificacion por si sola con las suposiciones mencionadas, y en

cada punto de operacidon, se muestra en la figura 64. La Tabla XXII incluye las
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inductancias de retroalimentacion que entran en resonancia con la entrada del transistor

para cada disefio presentado.

Tabla XXII. Inductancias de retroalimentacion para la etapa de amplificacion en los
diferentes puntos de operacion.

{2.25v, 10mA}@ 4 GHz | {5v,100 mMA}@ 4 GHz | {5v, 100 mA}@ 10 GHz @ {8 v, 200 mA}@ 4 GHz

L =4.6311 nH L =3.1653 nH Lr =0.4434 nH Lr =3.2499 nH

Se propone que la red de compuerta para adaptacion y mejora de la ganancia esté
formada por una cambio de impedancia entre dos lineas de 50 Q (en una se empalmara el
conector coaxial y en la otra el transistor). A su vez, se plantea que la red de mejora de la
ganancia correspondiente al drenaje sea un sfub terminado en circuito abierto. El efecto de
retroalimentacién dificulta el célculo aislado de ambas redes, y no es facil determinar las
frecuencias de operacion correspondientes que producen los desplazamientos adecuados:

o de la division del voltaje de entrada,
« de la generacion del voltaje de salida,
« de la adaptacion de salida (es decir, de la potencia entregada).

Sin embargo, se pueden obtener estimaciones suficientes para iniciar una optimizacion.

Dicha optimizacion se realizdo en ADS® con el esquematico que se muestra en la figura
65. Las redes de polarizacion no entran a la optimizacion, ya que su disefio se realizo
después, cuando se ha determinado perfectamente la banda de operacion y la descripcion
del proceso. En la optimizacién se utilizaron los datos medidos de los circuladores,
reportados en el capitulo anterior, para formar la matriz [S] de 3 puertos que les

corresponde. De esta manera se incluyen los efectos del circulador en el disefio, dado que
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estos dispositivos no son ideales, ni sus puertos exactamente iguales. La version final de
cada caso se verifica mediante una simulacion electromagnética con 30 celdas/A utilizando

Momentum®.

_____________________________
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Figura 64. Ganancia de la etapa de amplificacion para cada punto de operacion, segun el
andalisis presentado en este estudio (ecuacion (81)).

Para los amplificadores disefiados alrededor de 4 GHz se emplearon los datos del
mismo sustrato en el cual se fabrico la base de pruebas coaxial-microcinta-coaxial

contenidos en la pentltima fila de la Tabla VI. La eleccion se basa en que el layout y
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circulador se acoplaran mediante conectores coaxiales, y ya se ha comprobado que se
consigue una transparencia satisfactoria de las transiciones metélica y dieléctrica entre
dichos conectores y el sustrato elegido. De esta manera, se considera que no hay un
desacoplamiento entre el layout y el circulador (que podria provocarse por el empalme del
conector sobre la linea de entrada) y ni tampoco pérdidas por transmision en el conector
(puesto que son muy pequefias, menores a 1 dB). Asi, estos efectos no se consideran

directamente en el esquematico.

Red de polarizacion de dompuerta [ |m= Red de polarizacién de drenaje

Red de
mejora da
la ganancia
{drenaje

Circulader L+ OpCion

E k'ﬁ Red de adaptac-i-‘-on ¥ meiora-

= I de la ganancia (compuerta)

Fuente -

)'..2
opcién
Vi

Transistor

Carga

Inductancia de retroalimentacién

Figura 65. Esquematico del amplificador de reflexion en ADS®.

Respecto a la version proyectada para trabajar aproximadamente en 10 GHz se prefirio
utilizar un sustrato con constante dieléctrica mas alta (¢,=10.5, h=635 um, t=18 um y tan

&= 0.008), que es mas adecuado para estas frecuencias. Las redes de polarizacion se
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disefiaron para que al insertarse entre dos lineas sin pérdidas no-reflectoras, presentaran las
minimas pérdidas por regreso y transmision. Estan formadas por tres lineas de alta
impedancia (=100 Q) y con longitud eléctrica de 90° . Las primeras dos se conectan a un
stub radial al final. Después de la primera linea, se conecta una resistencia de 50 Q y una
capacitancia a tierra. Al final de la tercera se coloca el “pad” para soldar la alimentacion de
CD. Los disefios finales para las frecuencias de 4 y 11 GHz en los sustratos
correspondientes, se presentan en la figura 66, mientras que los resultados de las
simulaciones electromagnéticas con Momentum® se ilustran en la figura 67.

Ancho y large
del pad = 2 mm

Ancho =0.3 mm
Largo =13.05 mm

Anche y largo
del pad =2 mm

Anche inicia = 0.1 mm

Radio = 6.86 mun
Angulo = 707
Ancho= 0.1 mmn

Ancho inicial =0.1 mm Largo =258 mm

Radio=1.63 mm

Angulo = 70.987
Ancho = 0.3 min Anche= 0.1 mm
Largoe = 13.05 mm Largo = 2.8% mn
Ancho inicia = 0.1 mn And-m_il icial = 1.28 mm
Ancho infcial = 128 mm ) .0 inicial =0.1 mn ﬁla(h:i 7_1'-63-- >
Radio = 6.86 mn Radio = 1.’_5 lmn e
Angulo =70 Radio = 1.63 mm
Angulo = 707
Angulo = 7098~

Ancho= 1.28 mm

Largo de pad = 0.2 mm
Hueco= 1.38 mm Anche=1.28 min

Largo de pad= 0.2 mm

Ancho=0.1mm § yr,000=138 mum

Largo = 2.88 mun

Anche = 0.3 mm
Largoe =13.05 mm

a) b)

Figura 66. Layout de los circuitos de polarizacion disefiados, a) =~ 4 GHz, b) =~ 11 GHz
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Figura 67. Resultados de la simulacion electromagnética de los circuitos de polarizacion
diseriados para ambas bandas de operacion.

Las configuraciones superficiales finales de los amplificadores que se disefiaron se

presentan en la figura 68. Las especificaciones de desempeno se ilustran en la figura 69 y

en la Tabla XXIII.
Red de Pol Red de Pol Todas las medidas en mun.
L=35 L=24
Re de Pol Red de Pol Red de Pol
L=24 Lo2d | w-06 L-24
W =125 W= 249 JL=dsT
L-516 L=1764 e
L=1 W=145
L=0.72

W=05
S=01
{2.25v, 10 mA} @ 4GHz

W=034 2
5w, 100 mA} @ 10 GHz 501  FL=3.18H

Red de Pol Red dePol
L=0.4 W=125 L=24
‘[ L=101

W=1215 L= 146
L=05 L=1.1a

W=183 :
Bv,200mA}@4GHz o | Lea

W=05 g
SR0mAT@dGHz ¢

Figura 68. Configuraciones superficiales de los amplificadores de reflexion diseriados.

Para estimar la eficiencia del amplificador de reflexion en cada caso, se toma el valor de
la maxima potencia de entrada sin compresion, y se le suma la ganancia del amplificador

para obtener la potencia de salida correspondiente. Cabe recordar que no se consigui6 la
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compresion en los puntos de polarizacion en que se disefio, lo que ya se mostro en la Tabla

XII, y por lo tanto la estimacion obtenida no es un limite de eficiencia.

Tabla XXIII. Resultados finales de desemperio para los amplificadores de reflexion

diseniados.
Vs Las (V, mA) 2.25,10 5,100 8,200
feentral (GHZ) 4 3.75 11.415 3.563
G (dB) 12.1 £0.95 109+1 11.92 +£1.07 143 +1
Af (MHz) 200 500 250 125
Af (%) 5 13.33 2.19 3.51
~Pin-max (dBm) >13.45 >13.70 >10.44 >13.70
~Pgat-max (ABm) >26.5 >25.6 >23.43 >28
~Psal-max (IMW) >446.7 >363.1 >220.3 > 630
IS11] (dB) <-11.02 <-14.73 <-14.08 <-11.212
[S22| (dB) <-11.00 <-14.01 <-14.08 <-13.39
{225v, 10mA} @ 4 GHz
10 135 S i
] m2 m1 - 130 Ganancia L
=11 o n
1 sn @ [ -
= g Fase : B
e o 1204 T
@% 13 2 ma o in
B8 " sm g 115- m3 freq=4 000GHz 4 =
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Figura 69. Resultado final de ganancia y acoplamiento, de entrada y salida, para los
amplificadores de reflexion diseniados en {2.25 v, 10 mA} y {5 v, 100 mA).
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Figura 70. Resultado final de ganancia y acoplamiento, de entrada y salida, para los
amplificadores de reflexion diseniados en {5 v, 100 mA} (a 10 GHz) y {8 v, 200 mA}.

Por ultimo, se proporcionan recomendaciones adicionales de montaje que se deberian
observar para que el disefio presentado concuerde con la fabricacion de los amplificadores
de reflexion:

« Los amplificadores disefiados deberian conectarse con el circulador con los puertos
ordenados asi: el 2 para la entrada, el 3 hacia el transistor, el 1 para la salida.

« Las redes de adaptacion y mejora del ancho de banda en la compuerta tienen lineas de
50 Q en sus extremos. En uno de ellos se empalma la terminal de compuerta del
transistor, en el otro el conector coaxial del mismo tipo al que se empled en la base de
pruebas coaxial-microcinta-coaxial. La soldadura del conector deberia hacerse de la

misma manera que en dicha base de pruebas, como se muestra en la figura 22.
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o La terminal superior de fuente del transistor deberia removerse hasta el borde del
encapsulado. La terminal inferior de fuente deberia cortarse hasta tener 1 mm de
longitud, el efecto de cambio de impedancia entre el ancho de esta terminal y el ancho
de la inductancia distribuida, esta considerado dentro del disefio.

Para las simulaciones se considerd que la pared del recinto metalico que corresponde a la

conexion coaxial posee algin recubrimiento absorbente (superficie no reflejante). El resto

de las paredes y la tapa se asumieron razonablemente alejadas del circuito (como en la

generalidad de los casos).
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VI. DISCUSION DE RESULTADOS.

El primer resultado del trabajo se relaciona con la base de pruebas coaxial-microcinta-
coaxial. Se consiguié producir una base que permite medir el transistor elegido con los
equipos disponibles en el laboratorio de altas frecuencias. La base fabricada presentd un
buen acoplamiento a 50 Q en sus puertos cuando se midié en las frecuencias de interés.
Esto se puede apreciar en la figura 28 considerando que la base y el circuito auxiliar
fabricado tienen las mismas transiciones de entrada y salida. Este buen acoplamiento,
significa que s6lo es necesario cuantificar los pardmetros de transmision para conocer los
pardmetros del dispositivo bajo prueba a partir de las mediciones.

Por otro lado, se automatizaron los bancos de medicion. Esto se realizd con un
programa de computadora efectuado en lenguaje MatLab®, lo cual permite realizar el gran
nimero de medidas requeridas para el desarrollo de la tesis, en un tiempo menor.

Ademas, se propusieron mejoras para los distintos métodos existentes que se aplicaron
en el modelado del transistor (extraccion de circuito equivalente para transistores de efecto
de campo). Esto para cuatro métodos basados en optimizacion, asi como para dos
metodologias analiticas. Se obtuvo un modelo 6ptimo del transistor elegido utilizando un
método de cada tipo para 16 puntos de polarizacion diferentes.

También se logrd presentar un nuevo analisis tedrico del amplificador de reflexion. El
cual culmind con la definicion de una ecuacion que predice la ganancia que podria

proporcionar un transistor cuando se emplea en un amplificador de reflexion.
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Se propuso una metodologia de disefio de amplificadores de reflexion y se presentaron
4 disefios de amplificadores de reflexion de mediana potencia lineal, detallando las
configuraciones fisicas, asi como recomendaciones de fabricacion y montaje.

Los resultados tedéricos y de simulacion predicen el desempefio esperado de cada
alternativa. Se obtuvo un disefio del amplificador de reflexiéon para la banda C, en la
frecuencia de 3.563 GHz, el cual entrega una potencia lineal de 0.63 W, con una ganancia
de 14.3 £ 1 dB, y un ancho de banda de 0.125 GHz. Esto representa una ganancia mayor de
lo que pudo proporcionar el transistor por si mismo durante las mediciones en
configuracion de transmision, para el mismo punto de operacion y manteniendo un buen
desempetio de potencia.

A la vez se presentd un disefio del amplificador de reflexién para la banda X, en la
frecuencia de 11.415 GHz, con una ganancia de 11.92 + 1.07 dB. Esta ganancia es mayor
que la que se obtendria en un amplificador de transmision con el mismo transistor en esa
frecuencia (con las medidas de pardmetros S se obtiene una Maxima Ganancia Estable o
MSG de 6.6 dB). Aunque el ancho de banda del amplificador presentado es angosto: 2.19%
equivalente a 0.25 GHz.

Simultdneamente, se proporciona los resultados del disefio de un amplificador de
reflexion para la banda C, en la frecuencia de 3.75 GHz, con una ganancia de 10.9 + 1 dB.
Este tiene la misma ventaja respecto de un amplificador de transmision sefialada en el
parrafo anterior, pero el ancho de banda alcanzado es mejor: 13.3% equivalente a 0.5 GHz.

Finalmente, se disefié un amplificador de reflexion para operar en la banda C, en la
frecuencia de 4 GHz, con ganancia de 12.1 £ 0.95 dB en un ancho de banda del 5%

equivalente a 0.2 GHz, y que entrega 445 mW consumiendo solamente 22.5 mW de
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potencia de CD. Esto significa un consumo de potencia de CD bajo y una eficiencia alta.
Este dispositivo resulta de interés en aplicaciones de transmision que requieran de
autonomia competitiva (tiempo de duracion de las baterias) o de un bajo peso (fuente de
polarizacion mas pequeia, en el caso de celdas solares), como por ejemplo: satélites con

procesamiento a bordo, vehiculos o instrumentos espaciales.
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VI. CONCLUSIONES, APORTACIONES Y RECOMENDACIONES.

Se mostré que la amplificacion de microondas por reflexion en casi todas las fuentes
bibliograficas se asocia con un concepto tedrico de resistencia negativa.

Se comprobo la dificultad para generar un proceso de “de-embedding” para una base de
pruebas cuyos puertos de entrada y salida no estan bien acoplados, y para la cual no se
pueden conocer esos desacoplamientos exactamente. Simultdneamente se comprobd que es
posible remover los efectos de la base fabricando un circuito adicional y haciendo un par de
mediciones mas, si sus puertos presentan un buen acoplamiento. Dicha remocion permite
conocer los parametros S y de potencia correspondientes al dispositivo bajo prueba.

Se observo que la validez fisica y la convergencia de los métodos analiticos para
modelar el transistor, dependen de la correspondencia entre los efectos que contiene el
circuito equivalente usado y los fenomenos fisicos que ocurren dentro del transistor real.

Se concluye que se puede obtener un modelo del transistor con validez fisica a partir de
un método basado en un proceso de optimizacion, siempre y cuando se mejore el
condicionamiento de la funciéon de error y se tomen en cuenta las consideraciones
adecuadas de dependencia de los PCE’s.

Se cumplié con los objetivos de la tesis. En cuanto al primero, relacionado con el
analisis, se presentd un enfoque tedrico para analizar al amplificador de reflexion que
prescinde de la resistencia negativa, derivado de un analisis eléctrico convencional.
También en este sentido, se describe el papel que juegan las redes que rodean a la etapa de

amplificacion.
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En cuanto al objetivo relacionado con el disefio del amplificador, se produjeron cuatro
disefios alternativos de amplificadores de reflexion listos para ser fabricados, para dos
bandas de frecuencia diferentes, bandas C y X. Para lograr una eficiencia optima del
amplificador, se disené con el transistor polarizado en 2.25 vy 10 mA, consumiendo 22.5
mW vy esta alternativa entrega una potencia de 445 mW. Para lograr una mayor potencia de
salida, de 0.6 W, el transistor se polariza en 8 v y 200 mA. Para conseguir una mayor
relacion de ganancia—ancho de banda, se polariza el transistor en 5 v y 100 mA, que
permite alcanzar hasta 0.5 GHz y 13.3% de ancho de banda con una ganancia de
aproximadamente 11 dB.

Se verifico que la hipdtesis sobre la eficiencia del amplificador de reflexion parece ser
acertada, y la opcion disefiada mas eficiente resulta atractiva para aplicaciones que
requieren grab autonomia como los amplificadores utilizados en ciertos satélites con
procesamiento a bordo (que no se limitan a reflejar la sefial que reciben), puesto que el bajo
consumo de energia disminuye tanto el peso como el tamafio del sistema, al requerir una
fuente de menor potencia, sin afectar el nivel de energia de salida.

La alternativa de mayor potencia, si bien no presenta un estandar muy alto dentro de la
amplificacion de potencia, podria representar una mejor opcién con respecto a los
amplificadores de potencia convencionales, en cuanto a su bajo costo, ya que sélo emplea
un transistor, y los dispositivos competidores suelen utilizar més elementos o etapas.

Con relaciéon al disefio de alta amplificacion, representa una ventaja sobre los
amplificadores convencionales en los cuales la ganancia disminuye con la frecuencia. Para
el punto de polarizacion 5 vy 100 mA se puede obtener una buena ganancia por reflexion

tanto a la frecuencia de 4 GHz como en 10 GHz.
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APORTACIONES

Las aportaciones mas relevantes de este trabajo son:

El disefio, fabricacion y caracterizaciéon de una base de pruebas para el transistor, que
permitio la medicion de un dispositivo que era incompatible con el equipo de medicion
disponible en el laboratorio.

La automatizacion de todos los bancos de medicion empleados, con el equipo de
computo, el software desarrollado y el equipo de medicidén disponibles en el laboratorio.

Los resultados obtenidos de la caracterizacion de los transistores y circuladores.

La presentacion de una mejora para cada uno de los métodos de extraccion del modelo
del transistor que se implementaron, tanto analiticos como de optimizacién parcial y global,
logrando con esto la 6ptima caracterizacion del transistor, y posibilitando disefios certeros.

El andlisis tedrico desarrollado se incluyd como parte de una publicacion (A.P.
Venguer, J.L. Medina, R.A. Chavez, A. Velazquez y A. Zamudio “Theoretical And
Experimental Analysis Of Resonant Microwave Reflection Amplifiers”. Microwave Journal,

Octubre 2004).

RECOMENDACIONES

Las recomendaciones a realizar en un futuro que se desprenden de este trabajo son:

Se deberia contar de antemano con una base de pruebas adecuada para la medicion de
los transistores que se tienen disponibles.

Se podria recibir una mejor eficiencia del amplificador de reflexion si se dispone de un
transistor que no requiera un alto consumo de potencia en CD para su dptimo manejo de

potencia en RF.
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Es necesario caracterizar empleando amplificadores reforzadores (“drivers”) en las
bandas de operacion que contengan a las frecuencias de interés, con la finalidad de poder
identificar los puntos de compresion de 1, 2 y 3 dB de los transistores y amplificadores,
como el de este estudio o de mayor potencia.

Se recomienda la construccion de alguno de los disefios propuestos del amplificador de
reflexion.

También se exhorta a la extension de este estudio para incluir un analisis no lineal del
transistor, con el proposito de investigar el manejo de potencia, la compresion de ganancia
y la eficiencia en ese régimen.

Tal como se realizd en este trabajo, se recomienda observar a futuro los siguientes
puntos:

Los métodos analiticos para extraer el circuito equivalente deberian apoyarse en la
determinacion correcta de los elementos extrinsecos, poniendo atenciéon en las
implicaciones fisicas que provoca usar una u otra configuracion de dichos PCE’s.

Se sugiere mejorar el condicionamiento de los métodos de extraccion de circuito
equivalente para el transistor basados en optimizacion, ya sea disminuyendo el niimero de
variables, aumentando la cantidad de mediciones de que dispone el algoritmo, mejorando la
funcion de error, o las hipotesis de dependencia de los PCE’s. Todo esto para que el modelo
extraido tenga una interpretacion fisica real.

Los circuladores que se emplean para configurar una amplificador de reflexién deberian
caracterizarse e incluirse sus efectos en el disefio del dispositivo, poniendo cuidado en la

eleccion de los puertos, y conservando la misma eleccion en el disefio y en la fabricacion.
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APENDICE A. HOJA DE DATOS DEL TRANSISTOR NE69589.
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MICROWAVE TRANSISTOR SERIES

NE695

Class A Medium Power X-Band GaAs MESFET

FEATURES

® 40 GHz fiyayx

® HIGH POWER

23 dBm Typical Class A Power at 8 GHz

¢ | OW NOISE FIGURE
1.8 dB Typical at 4 GHz

® HIGH RELIABILITY

® USABLE TO 12 GHz

PERFORMANCE SPECIFICATIONS (14-25C)

DESCRIPTION AND APPLICATIONS
NEC’s NE695 low power Schottky barrier gate GaAs FET's

are for general purpose amplifier and oscillator applications
up to 12 GHz. The Series is available in chip form and two

" rugged hermetically sealed ceramic packages which are ca-

pable of meeting the requirements of MIL-S-19500. The
NE69500 chip’s self-aligned 1.0 micron gate is protected
with a layer of silicon dioxide. The low loss design of the
NEB69506 package assures a long life for hi-rel space opera-
tions. The NE69589 is a low-cost version intended for
industrial and military applications.

The NE695’s excellent performance as a low noise, high
gain and Class A power device makes it an excellent choice
for multistage amplifiers. NEC’s proprietary wafer pro-
cessing and stringent quality control procedures assure a
long life of reliable performance.

NE PART NUMBER NE69500 NE69506 NEG69589
El1AJ' REGISTERED NUMBER 28K200 25K201
PACKAGE CODE 00 (Chip) 06 89
SYMBOL PARAMETERS AND CONDITIONS UNITS MIN | TYP |MAX [ MIN | TYP [ MAX | MIN | TYP | MAX
fmax Maximum Frequency of Oscillation at GHz 40 40 40
Vps =4V, Ip = 100mA
NFmin Minimum Tuned Noise Figure
f=4GHz dB 1.8 1.8 18
f=8GHz dB 2.7 3.0 3.0
GNF Associated Gain at NFyin -
f=4GHz dB 13.0 13.0 13.0
t=8GHz dB 9.0 8.0 8.0
at Vpg =4V, Ip = 16mA
MAG Maximum Available Small Signal Gain
at Vpg =7V, Ip=75mA,
f=4GHz dB 15.0 | . 14.0 14.0
f=8GHz dB 10.0 9.0 8.0
Pout Power Output at Test Point dBm 20* | 205 20 | 205 20 | 205
Vps =7V, Ip =75mA, Pj, = 13dBm,
f=8GHz
P1gB Power at 1dB Compression
VDs =7V, ID§ ~ 75mA, ]
Pin = 13dBm, f = 6GHz - dBm 22 22 22
Pin = 16dBm, f = 8GHz dBm 23 23 23
Pin = 17dBm, f = 10GHz dBm 22 22 22
Tuned for Maximum Output Power

SEE NOTES ON BACK PAGE.

Nippon Electric Co Ltd




NE695, CLASS A MEDIUM POWER X-BAND GaAs MESFET

mea———

PH YSICA[ D’MENSIONS (Units in mm)

NE69500 (CHIP)
(Units in um)

—
ml

foom |

NEG69506 NE69589
Las. 35:03 | o om
2.4:0.2 4.0 Ml ka mﬁ 4.0
2. l\th:i
| s
S 40MIN =
5.0MIN 4 B
NEC
It NEC M 4 2oz 1o T4 ':{@
4.0:0.3 1 3 0.51
17 3
o 0.6:0. ;
40MIN  Orange dot
identifies NE695 | s

+0.06"
010,037
27max =1 i
12503 1.4:0.3

Si0g Glassivated Region.
Al bonding pads are Ti-Pt-Au.

—
1.6 MAX

.L‘F
=T

Recommended lead soldering temperature 250°C(max) for
10 seconds for each lead.

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Tq=-250)

NE PART NUMBER NE69500 NE69506 NE69589
E1AJ! REGISTERED NUMBER 2SK200 25K201
PACKAGE CODE 00 (Chip) 06 89
SYMBOL PARAMETERS AND CONDITIONS UNITS MIN | TYP | MAX | MIN | TYP |MAX | MIN | TYP | MAX
Ipss Saturated Drain Current at mA 180 | 250 | 400 | 180 | 250 | 400 | 180 | 250 | 400
Vps=5V,Vgs =0V
I} Gate Leakage Current at BA 0.5 3.0 0.5 3.0 05 3.0
VGs = -5V
Vp Pinch-off Voltage at \" -3 —4 -7 -3 -7 -3 —4 -7
Vps=3V,ip=1mA
9m Transconductance at Vpg = 3V, myU 35 50 35 50 35| 50
Ip = 100mA
Rth(c—c) Thermal Resistance °cw 95 110 115
Pt Total Power Dissipation (T = 25°C) w 1.5 1.5 1.3
SEE NOTES ON BACK PAGE.
ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS (T3-25C) DEVICE CHARACTERISTICS
SYMBOL PARAMETERS UNITS RATINGS POWER DERATING CURVES
Vps Drain to Source Voltage v e
Vas Gate to Source Voltage \" g
&- 15
Ip Drain Current mA H —_— NE?.&?L ) = 100°C/W
- ‘ 2
s \ NEB9589 I
Tch Channel Temperature °c 2 10 N Rehtc—p) = 113°C/W
o
g N
Tstg Storage Temperature °c —66 ~ +175 5 — N
2 o JEREE }\ N
5 | NEegsoe. 89 N
2 Rln(c—a)f= 220°) /w\
00
0 50 100 150 200

AMBIENT TEMPERATURE, T (°C)




NE695, CLASS A MEDIUM POWER X-BAND GaAs MESFET
PERFORMANCE CHARACTERISTICS (T-25C)

TYPICAL NOISE FIGURE AND :
ASSOCIATED GAIN VS. FREQUENCY TYPICAL SMALL SIGNAL GAIN V8.
AT Vpg =4V ANDIp=15mA FREQUENCY AT Vpg =7V, Ip=75mA
5 18 20
: \\
4 . 16 16
3 | OVF % \
'5_ 3 ™ 2 ;_';: s 2 \&‘
o} L/ \ b3 <
“ P E 3
% 2 5 8 g 8 S G
NF s
1 4 = 4 N
Nszis?
° ° o
1 2 3 5 7 10 20 1 2 3 10 20
FREQUENCY, f (GHz) FREQUENCY, f (GHz)
TYPICAL OUTPUT POWER AT 1dB
COMPRESSION AND POWER GAIN
VS. FREQUENCY ATVDS =7V, TYPICAL OUTPUT POWER
TUNED FOR MAXIMUM POWER AT f=6GHz
26 10 26 120
N
\ u_sl’ v o
) =i “d e t =
g » \ P1ds . _ 22 ’7,/' 100 rg"
o . -E l g E
'y ™~ ¢ E 22
€ o 2 ® oF
H e Sm
g m® 6 2 2 5 B3
5 P 2 ~ \ L 2
: ol | ¢ 2 <= o
: —] ¢ g Lo b
S s e e
‘ : BZSRNER
4
10 2 6 20
4 [] 8 10 12 4 ) 12 16 20 24
FREQUENCY, f (GHz) INPUT POWER, Pip (dBm)
TYPICAL OUTPUT POWER TYPICAL OUTPUT POWER
AT f=8GHz AT f=10GHz
26 100 26 100
L voq- 1 N
e I o vVDg*~
2 o ¢ 2 = £33 e 3
E ” g5 H z .~ g5
g St 2% g £z
n? L == ~Es Lo o0 EE 3 8 & §§
g ~=Tio L = Iz
« g3 o CE
H P ED g 32
2 // Nadd —E Q ?,g
1 0 g 10 =t 0 3
A T
6 0 3 °
4 8 12 16 20 24 4 8 12 16 20 24
INPUT POWER, Pin (dBm) INPUT POWER, Pipy (dBm)




NE695, CLASS A MEDIUM POWER X-BAND GaAs MESFET

TYPICAL COMMON SOURCE SCATTERING PARAMETERS

NE69506 — MAGNITUDE AND ANGLES
VDS =4V, Ip = 10mA
FREQUENCY (MHz) s 8§21 §12 S22
2000 93 —63 2.04 119 .08 45 .54 —45
3000 .92 -93 1.88 91 M 27 .54 —65
4000 .86 —-121 1.56 70 .10 12 .53 —88
5000 .78 —143 139 63 .10 -0 48 -107
6000 77 —167 1.30 30 a1 =11 . 49 —-126
7000 72 174 1.43 9 : .10 -20 .50 —142
8000 81 156 1.12 0 .09 -13 .53 —-160
9000 .78 140 1.04 —-19 .09 -17 .54 -177
10000 .89 118 1.05 —40 .09 ~24 66 160
11000 .85 99 0.89 —63 10 -37 .68 138
12000 .74 91 0.74 -78 .09 —45 .64 126
VDS =7V, |D =75mA
2000 .89 -78 3.88 110 .04 43 .69 -38
3000 .85 —111 3.09 81 .05 28 .65 -55
4000 .79 —-138 2.46 62 .04 33 .65 -74
5000 .74 -162 2,13 45 .03 44 61 —87
6000 72 174 183 23 .05 47 .63 -102
7000 67 156 1.67 2 .06 48 66 -117
8000 78 136 1.66 -12 .08 56 .66 —-134
9000 .75 122 1.45 -31 .10 45 .68 —-148
10000 .83 103 1.40 —51 13 34 .78 —-168
11000 .80 85 1.20 =73 .15 17 .82 168
12000 72 76 1.03 -91 .14 -1 77 151
NE69589 — MAGNITUDE AND ANGLES
Vpg =4V, Ip = 20mA <
FREQUENCY (MHz) s11 s21 - 812 S§22
2000 94 —56 2.15 126 07 48 .49 —45
3000 .88 =79 1.85 105 08 36 .50 —63
4000 .88 —=101 1.59 86 09 24 .50 -80
5000 .80 -119 1.56 70 10 18 48 —93
6000 .78 —135 1.44 54 10 10 49 —104
7000 69 —152 1.33 35 10 2 47 -116
8000 65 —-165 1.23 18 10 =3 .48 —-129
9000 64 -177 1.30 8 10 -2 46 -139
10000 65 165 1.06 —4 10 -4 .47 -155
11000 .63 144 1.1 -19 12 -8 .46 -171
12000 T .56 122 1.1 =37 14 —-16 40 170
Vps=7V, Ip=75mA
2000 .93 —62 2.86 122 .04 51 62 —40
3000 .86 —90 2.55 98 .06 39 .60 —54
4000 .85 —-110 2.24 81 .05 26 .64 -70
5000 .76 -129 1.98 64 .06 28 .60 —83
6000 72 —146 1.92 47 .05 29 .60 —92
7000 67 —163 1.62 29 .06 28 .60 -104
8000 61 —-174 1.42 12 .06 31 61 117
9000 .57 177 1.30 2 .09 39 62 —128
10000 .59 158 1.25 —9 .10 39 .63 —141 '
11000 61 135 1.26 —-25 12 32 61 ~155
12000 .54 m 1.28 —43 .16 18 .59 —-173

NOTES:

1. Electronic Industries Associates — Japan.
2. NEC guarantees 80% of all chips’ RF performance by packaging and testing 10 samples per wafer: accept 1/reject 2 for standard devices.

e

excLusive saLes AGENT FOR Nippen Electric CoLtd  MICROWAVE SEMICONDUCTORS. USA « CANADA o EUROPE
CALIFORNIA EASTERN LABORATORIES, INC. » Headquarters » 3005 Democracy Way s Santa Clara, CA 95050 e (408) 968-3500 « Telex 34-6393 or 171197

DATA SUBJECT TO CHANGE WITHOUT NOTICE. PRINTED IN U.S.A. 8/80
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APENDICE B. HOJA DE DATOS DEL TRANSISTOR NE900275.



NEC

Ku-BAND MEDIUM
POWER GaAs MESFET

NE9000 SERIES

NE9001 SERIES

NE9002 SERIES

FEATURES

+ CLASS A OPERATION

TYPICAL LINEAR GAIN vs. FREQUENCY

+ HIGH OUTPUT POWER 24
Pout =26.5dBm
GidB =7 dB 21
+ HIGH POWER ADDED EFFICIENCY 18
o k_ NES000
DESCRIPTION 8 ~
£ 15 N
The NE9000, NE9001, and NE9002 are 0.5 micron recessed & N d
gate medium power GaAs FETs for commercial and space g 12 |- NE9001/9002 T
amplifier and oscillator applications to 20 GHz. Chip configu- £ \\\'\~
rations available are: the NE900000, a one cell die of 400 um 9 \\.
gate width; the NE900100, a one cell die of 750 um gate N
width; and the NE900200, a two cell die of 1500 um total gate s *
width. The series is available in chip form or a variety of \
hermetic ceramic packages. The NE900000, NE900100, 3
and NE900200 are standard die without wrap-around source- 20 100
metallization, while the NE900000G, NE900100G, and
NE900200G have wrap-around source metallization. The Frequency (GHz)
series is space qualified.
ELECTRICAL CHARACTERISTICS (14-25°C)
PART NUMBER NE900000 NE900100 NE900200
NE900000G NE900100G NE900200G
NE900089A NE900075 NE900175 NE900275
PACKAGE OUTLINE 89A 00 (CHIP), 75 00 (CHIP), 75 00 (CHIP), 75
SYMBOLS PARAMETERS AND CONDITIONS |UNITS |[MIN | TYP | MAX [ MIN | TYP | MAX | MIN | TYP |MAX | MIN | TYP | MAX
Ipss Saturated Drain Current at
Vbs=2.5V,Vas=0 mA |80 | 120 | 150 | 80 | 120 | 150 | 150 | 225 | 300 | 300 | 450 | 600
Vp Pinch-off Voltage at Vps=2.5V,
Ips = 2.5 mA V |15|-35| -5 |-15|-35| -5
Ibs =5 mA \ 2 |35 5
Ips =10 mA \ 2 |-35| -5
gm Transconductance at Vbs =2.5V,
Ips = 50 mA mS 25 25
Ips = 90 mA mS 50
Ibs = 180 mA mS 100
RTH(c-c) |ThermalResistance (Channel-to-Case) °C/W 180 180 100 50
PT Total Power Dissipation w 0.8 0.8 15 3
Ptest | Power Output at Test Point
PiN=11dBm, Vbs =8V, Ip = 50mA,
f=8 GHz dBm [19.5 | 20.5
PN =12 dBm,VDs =8V, Ib = 50mA
f=14.5GHz dBm 19.5 | 20.5
PiN =15 dBm, Vbs =8V, Ib=90mA
f=145GHz dBm 22 23
PIN=19dBm, Vbs=8V, Ib =180 mA,
f=14.5 dBm 255|265
P1dB (F?utput Power at 1 dB Compression
oint,
Vbs=8V,Ip=50mA, f =8 GHz dBm 20.5
Vbs=8V,Ib=50mA, f=14.5GHz dBm 20
Vbs=8V,ID=90 mA, f=14.5 GHz dBm 23
Vbs=8V,Ip=180mA, f=14.5 GHz dBm 25
G1dB Gain at 1 dB Compression Point
Vbs=8V,Ip=50mA, f=8GHz dB 9
Vbs=8V, Ip=50 mA, f=14.5 GHz dB 8
Vbs=8V,Ib=90mA, f=14.5 GHz dB 7
Vbps =8V, ID=180 mA, f=14.5 GHz dB 7
naob | Power Added Efficiency
Vbs =8V, at P1d8 Conditions. % 27 27 27 26

California Eastern Laboratories




NE9000, NE9001, NE9002 SERIES

ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS (1= 25°c)

SYMBOLS PARAMETERS UNITS RATINGS
Vps Drain to Source Voltage \ 20
Vas Gate to Source Voltage \ -9

Ip Drain Current
NE900000, NE900075/89 mA 150
NE900100,NE900175 mA 300
NE900200, NE900275 mA 600
la Gate Current
NE900000, NE900075/89 mA 1.3
NE900100,NE900175 mA 26
NE900200, NE900275 mA 5

OUTLINE DIMENSIONS (units in mm)

PACKAGE OUTLINE 75
018%018 GATE t .
2 PLAggg SOURCE oot
T ~17F '
23:0.1
i
DRA\th]_ ‘ o somh
¥ LEADS
27TYP»|

70
9.8 MAX

NE900000 (CHIP)
(Units in um)

ril‘ﬂ.lwo

50

—s 131

Die Thickness: 110 to 160 um

D Recommended Bonding Area.
D Glassivated Area

D Plated Wraparound (Optional)

HANDLING PRECAUTIONS

POWER DERATING CURVE
3
g
= NE9002
o
S 2
9o
©
o
(7]
a NE9001
g
& _\\
g NEBOOO\ TN
L]
0
0 50 100 150 200

Case Temperature, TA (°C)

PACKAGE OUTLINE 89A

2.03+02 4.0 MIN (ALL LEADS)
0.51
rm
[T, o
[
n

1.6 MAX

'
T
P

0.

NE900100/NE900200 (CHIP)*
(Units in um)

550 |

== f—116— [e— 80—

DIE ATTACHMENT

Die attach can be accomplished with Au-Ge (390 + 10°C) preforms in
a forming gas environment. Epoxy die attach is not recommended.

BONDING

Gate and drain bonding wires should be semi-hard gold wire (3 to 8%
elongation) 30 microns or less in diameter.

Bonding should be performed with a wedge tip that has a taper of
approximately 15°. Die attach and bonding time should be kept to a
minimum. As ageneralrule, the bonding operation should be kept within
a300°C to 10 minute curve. Iflonger periods are required, the tempera-

ture should be lowered.
PRECAUTIONS

The user must operate in a clean, dry environment. The chip channel
is glassivated for mechanical protection only and does not preclude the
necessity of a clean environment.

The bonding equipment should be periodically checked for sources of
surge voltage and should be properly grounded at all times. In fact, all
test and handling equipment should be grounded to minimize the
possibilities of static discharge.



NE9000, NE9001, NE9002 SERIES

TYPICAL SMALL SIGNAL SCATTERING PARAMETERS

NE900000
Vbs =8V, ID =50 mA
FREQUENCY S11 S21 S12 S22
(MHz) MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
2000 .96 -42 3.00 148 .04 69 .80 -1
3000 .90 -59 27 136 .04 66 .78 -12
4000 .87 -73 248 125 .05 62 .76 -13
5000 .85 -85 228 114 .06 58 74 -17
6000 .82 -94 2.10 105 .06 55 72 -20
7000 79 -103 1.94 96 .07 53 71 -24
8000 75 -112 1.79 88 .07 52 .70 -28
9000 .73 -120 1.64 80 .07 52 .70 -32
10000 72 -128 1.51 73 .07 53 .70 -34
11000 7 -134 1.38 67 .07 55 71 -36
12000 72 -140 1.27 62 .07 58 71 -38
13000 73 -144 117 58 .07 63 71 -39
14000 74 -147 1.09 54 .07 69 71 -40
15000 75 -149 1.04 51 .08 74 71 -41
16000 74 -151 1.01 48 .09 78 .70 -43
17000 7 -152 1.03 45 10 81 .69 -47
18000 .65 -155 1.10 40 A1 82 .68 -53
NE900100
Vbs =8V, ID =90 mA
FREQUENCY S11 S21 S12 S22
(MHz) MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
2000 91 -63 4.54 137 .05 63 47 -26
3000 .82 -81 3.70 124 .05 55 46 -33
4000 77 -97 3.14 111 .06 51 44 -38
5000 75 -110 2.75 100 .06 48 43 -43
6000 74 -120 2.44 91 .07 47 A1 -47
7000 74 -129 217 83 .07 48 40 -53
8000 .73 -135 1.93 77 .07 49 .39 -58
9000 72 -141 1.70 71 .07 52 .39 -64
10000 72 -145 1.50 67 .07 55 40 -70
11000 72 -148 1.34 62 .07 60 A1 -76
12000 72 -150 1.21 58 .07 65 43 -81
13000 .73 -152 1.13 55 .08 70 46 -86
14000 .73 -153 1.08 51 .08 74 A7 -90
15000 74 -155 1.05 48 .09 78 49 -94
16000 .73 -157 1.03 44 .10 80 49 -98
17000 7 -161 1.00 4 A2 82 46 -102
18000 .67 -167 .93 36 13 82 A1 -109




NE9000, NE9001, NE9002 SERIES

NE900200 TYPICAL SMALL SIGNAL SCATTERING PARAMETERS

NE900200
Vbs=8V,ID =180 mA
FREQUENCY S11 S21 S12 S22
GHz MAG ANG MAG AN MAG ANG MAG ANG K MAG'
1.5 0.910 -88.000 4.852  123.000 0.057 48.000 0.286 -56.000 0.240 19.300
2.0 0.879  -106.000 4.143  112.000 0.065 41.000 0.274 -68.000 0.323 18.044
3.0 0.850  -129.000 3.077 93.000 0.070 34.000 0.267 -82.000 0.496 16.430
4.0 0.836  -143.000 2.413 79.000 0.075 32.000 0.281 -92.000 0.629 15.075
5.0 0.830  -153.000 1.983 69.000 0.077 30.000 0.303  -102.000 0.751 14.108
6.0 0.827  -160.000 1.693 60.000 0.082 33.000 0.331  -108.000 0.809 13.148
7.0 0.823  -165.000 1.490 52.000 0.081 34.000 0.368  -114.000 0.914 12.647
8.0 0.824  -170.000 1.342 44.000 0.086 38.000 0.406  -120.000 0.892 11.933
9.0 0.822  -174.000 1.196 36.000 0.091 42.000 0.443  -125.000 0.904 11.187
10.0 0.820  -178.000 1.100 29.000 0.100 45.000 0.484  -130.000 0.827 10.414
11.0 0.824 176.000 1.002 22,000 0.108 45.000 0.524  -134.000 0.739 9.674
12.0 0.818 172.000 0.920 15.000 0.117 48.000 0.554  -137.000 0.719 8.956
13.0 0.815 167.000 0.840 10.000 0.129 48.000 0.584 -141.000 0.671 8.137
14.0 0.815 163.000 0.784 4.000 0.146 49.000 0.601  -144.000 0.588 7.300
15.0 0.813 160.000 0.732 1.000 0.160 50.000 0.623  -146.000 0.534 6.604
16.0 0.811 157.000 0.690 -5.000 0.187 48.000 0.631  -151.000 0.454 5.670
17.0 0.815 154.000 0.647 -7.000 0.207 48.000 0.635 -156.000 0.437 4.949
18.0 0.811 153.000 0.627 -11.000 0.241 45.000 0.638 -162.000 0.369 4.153
Note:
1. Gain Calculations:
MAG = St (K /K21 ) When K < 1, MAG is undefined and MSG values are used. MSG = St K= M, A =S11822 - 821 S12
|St2| [S12| 2 |S12S21|

MAG = Maximum Available Gain
MSG = Maximum Stable Gain



NE9000, NE9001, NE9002 SERIES

TYPICAL SMALL SIGNAL SCATTERING PARAMETERS

NE900275
Vbs =8V, Ip =180 mA
FREQUENCY S11 S21 S12 S22
GHZ MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG K MAG!
2.0 0.900 -123.000 3.670  95.000 0.060 24.000 0.230 -97.000 0.325 17.865
3.0 0.900 -146.000 2760  76.000 0.060 15.000 0.250 -117.000 0.397 16.628
4.0 0.870 -161.000 2140  54.000 0.060 3.000 0.280 -131.000 0.698 15.523
5.0 0.860 -172.000 1.820  46.000 0.060 3.000 0.320 -143.000 0.850 14.819
6.0 0.850 -180.000 1610  26.000 0.060 1.000 0.370 -152.000 0.974 14.287
7.0 0.850 172.000 1510  16.000 0.060 -1.000 0.410  -161.000 0.972 14.008
8.0 0.830 162.000 1.500 1.000 0.060 -3.000 0.450  -170.000 1.051 12.595
9.0 0.770 151.000 1520 -12.000 0.070 -5.000 0.480 -178.000 1.162 10.931
10.0 0.690 135.000 1.600 -34.000 0.080 -16.000 0.510 173.000 1.227 10.140
11.0 0.560 108.000 1.770  -51.000 0.090 -26.000 0.540 162.000 1.311 9.594
12.0 0.440 56.000 1.880 -80.000 0.100 -51.000 0.590 147.000 1.259 9.681
13.0 0.480 -19.000 1.770 -116.000 0.090 -85.000 0.610 128.000 1.408 9.136
14.0 0.690 -69.000 1.480 -146.000 0.070 -121.000 0.610 108.000 1.392 9.522
15.0 0.820 -97.000 1.110 -175.000 0.050 -165.000 0.570 85.000 1.624 8.835
16.0 0.900 -115.000 0.860 162.000 0.040 158.000 0.560 65.000 1.416 9.487
17.0 0.920 -126.000 0.650 141.000 0.040 114.000 0.580 48.000 1.498 7.938
18.0 0.940 -136.000 0.540 127.000 0.050 89.000 0.590 36.000 1.020 9.472
Note:

1. Gain Calculations:

MAG = 321l (K +7/KZ-1 ). When K <1, MAG is undefined and MSG values are used. MSG = 4321 - 1+141%-|811|2-|S22® '\ _ 511 822 - S21 Stz
|S12] [S12] 2 |S12S21|

MAG = Maximum Available Gain

MSG = Maximum Stable Gain

EXCLUSIVE NORTH AMERICAN AGENT FOR NIEC RF, MICROWAVE & OPTOELECTRONIC SEMICONDUCTORS
CALIFORNIA EASTERN LABORATORIES « Headquarters « 4590 Patrick Henry Drive « Santa Clara, CA 95054-1817 « (408) 988-3500 « Telex 34-6393 « FAX (408) 988-0279
24-Hour Fax-On-Demand: 800-390-3232 (U.S. and Canada only) « Internet: http://WWW.CEL.COM
DATA SUBJECT TO CHANGE WITHOUT NOTICE @ PRINTED IN USA ON RECYCLED PAPER -11/97
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APENDICE C. PROCESO DE FABRICACION DE CIRCUITOS DE

MICROONDAS

En primer término se describe el procedimiento para generar la mascarilla que contiene
el layout del circuito, pues resulta evidente su rol en la fabricacion de la base de pruebas.
Los pasos para producir la mascarilla son:

1. La obtencion de una impresion en papel, a escala, del circuito disefiado, utilizando
para eso algin software de disefio asistido por computadora. En este caso la escala
que se empled fue 1:20, correspondiente a una hoja tamafo carta, y el programa
que se uso fue Visio® de Microsoft®.

il. La transferencia de la impresion de papel a filmina, conservando la escala pero
invirtiendo sus tonos. Para esto se utilizé el sistema de proyeccion que se muestra

en la siguiente figura.

1il. La reduccion de la impresion en filmina hasta las dimensiones originales, se realiza

con ayuda del sistema 6ptico explicado en la figura, obteniendo la mascarilla en
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positivo (porque asi lo requerira la resina fotosensible que se empleard.). La pelicula
utilizada en este paso, es la de Technical-Pan de Kodak®, la cual debe procesarse en
condiciones de oscuridad completa. Las operaciones que se realizan con ella son:
« Seccion de la pelicula acorde a las dimensiones de la mascarilla.
« Colocacion de la pelicula en el bastidor de la camara.
« Exposicion de la pelicula a la luz de la pantalla que proyecta el patron deseado
(el tiempo de exposicion es 1/12 segundos, con el obturador abierto al maximo).
« Introducir la pelicula, por 5 minutos, en una solucidon con 6 partes de H,0 por 1
parte de Nanolith “a”, y 1 parte més de Nanolith “b”; para iniciar el revelado.
« Someter la pelicula, por 30 segundos, en una solucion de 63 partes de agua por
de 1 Kodak® Stop-Bath*, para detener el proceso de revelado.
o Sumergir la pelicula, por alrededor de 2 minutos, en una solucién de 9 partes de
agua por 1 de Kodak® Fixer para fijar la imagen.
Una vez que se dispone de la mascarilla se puede proceder a transferir la configuracion
superficial del circuito sobre el sustrato elegido, efectuando las siguientes fases:
a) Secciodn del sustrato seleccionado.
b) Pulido y limpieza de la la superficie que sera decapada, y proteccion del anverso para

conservar un plano de tierra inferior.

* 85-90% Acido acético, 10-15% Agua, < 0.1% Purpura bromocresol.
™ 70-80% Agua, 10-15% Tiosulfato de sodio, 1-5% de Alumbre de amonio, 1-5% de Acetato de Sodio, y 1-

5% Bisulfito de Sodio.



d)

g)

h)
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En caso de que se necesite, se adelgaza la superficie conductora, sometiéndola a

corrosion con Cl3F durante un cierto tiempo, el cual se determina consultando el perfil

de decapado con el que se cuenta, para este caso el tiempo fue de 6 minutos.

Pulido y limpieza de la superficie adelgazada.

Aplicacion de la resina fotosensible y esparcimiento de la misma. Para uniformizar el

espesor se emplea una centrifugadora a 2300 rpm’s durante 20 segundos.

Endurecimiento de la resina mediante el calentamiento del sustrato en un horno durante

5 minutos, a una temperatura aproximada de 110 grados centigrados.

Exposicion selectiva de la superficie conductora a luz ultravioleta por 30 segundos, el

area a exponer esta cubierta de resina fotosensible endurecida, y la selectividad se logra

utilizando la mascarilla de contacto previamente producida, la cual contiene la

configuracion superficial del circuito.

Bafio de la superficie conductora en una solucion de 2 partes de H,0 por 1 de hidroxido

de tetrametil-amonio (microposit developer), para remover la resina fotosensible que

fue expuesta a la luz (o revelar las partes no expuestas). El tiempo de revelado varia de

30 segundos a 1 minuto. Para determinar si se continta con el proceso, se verifican las

siguientes condiciones con ayuda del microscopio:

« Se asegura que la resina fotosensible se removid totalmente en las zonas expuestas.

« Se observa que no existan impurezas significativas sobre la superficie con resina o
sobre el area revelada.

« Se comprueba que las dimensiones en las superficies reveladas correspondan tanto

como sea posible con la mascarilla.
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En caso de no cumplirse alguna condicidn, se eliminan los restos de resina con acetona,
y se repite el proceso desde el paso e).

1) Enjuague y secado del sustrato.

j) Decapado selectivo de la superficie conductora, mediante su corrosion con CIsF durante

3 minutos y medio.

k) Enjuague y secado del circuito final.
1) Medicion de las dimensiones finales del circuito.

Cabe mencionar que los tiempos de exposicion y revelado de la mascarilla, asi como los
de adelgazamiento, revelado y decapado del sustrato, fueron determinados de manera
experimental, luego de ciertas pruebas realizadas.

El seguimiento adecuado del proceso que se ha desplegado entregara el circuito, incluso
en el mejor de los casos, debido a los errores inherentes a cada paso y a la tecnologia
disponible, se obtiene una desviacién de las dimensiones finales con respecto al disefio,
principalmente cuando se trata de unas pocas decenas de micrémetros. Un parametro que
permite modificar esta desviacion es el espesor del conductor, para lo cual se realiza un

adelgazamiento en el paso c).



