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CAPITULO I

INTRODUCCION GENERAL




A nadie se le oculta hoy en dia la gran importancia que han
adquirido las comunicaciones en la vida cotidiana del hombre, hasta el
punto de que cualquier actividad bien sea laboral, familiar o de ocio
tiene necesidad de utilizar algun sistema de comunicacioén.

Dentro de los sistemas de comunicacién  han adquirido gran
importancia las aplicaciones en alta frecuencia (frecuencias de
microondas) lo que conlleva un gran desarrollo en este tipo de
tecnologias. Es por esto por lo que el disefiador necesita rodearse de
herramientas eficaces, entre ellas el software de disefio potente, que
le permita hacer frente a esta demanda.

Estas razones han hecho que se hayan desarrollado programas de
andlisis y optimizacién pequefia sefial (COMPACT, TOUCHSTONE), pero las
prestaciones que se exigen hoy en dia de los dispositivos de
microondas, las aplicaciones de potencia y la aparicién de la
tecnologia monolitica, hacen necesario un conocimiento mas preciso del
comportamiento no lineal de los circuitos, 1o que hace imprescindible
el tratamiento de este tipo de dispositivos en gran sefial.

Para resoclver este problema han aparecido grandes programas
temporales (SPICE, CIRCEC). Este tipo de programas presentan problemas
de tiempo de c&lculo a 1la hora de analizar el estado estacionario
aunque, ain son imprescindibles cuando se trata de estudiar
transistorios. También se han dado soluciones aproximadas basadas en
las series de Volterra £[461, [47] pero uGnicamente son uatiles para
resolver no linealidades débiles. Un punto de vista interesante es el
tratamiento de circuitos no lineales a partir de la funcioén descriptiva
[481; es una aproximacidn al primer arménico, muy Gtil en circuitos que
son muy selectivos armoénicamente, cosa que  ocurre  en nuchos
dispositivos de microondas. Otro grupo de métodos de anédlisis vy
optimizacién no lineal que se pueden clasificar como experimentales
(medida de pardmetros de scattering gran sefial {781 y Load Pull), son
métodos muy interesantes aunque también pierden informacidén del
contenido arménico.

En los ultimos afios han sido muchos los autores [451, [531, [543,
(551, (561, (5871, (771, L7191 que han orientado sus esfuerzos a la
resolucion de circuitos no lineales por métodos de analisis de tipo

hibrido, es decir, métodos que tratan las no linealidades de un



circuito en temporal y la parte lineal en frecuencial, comparando
ambas., Estos métodos son muy eficientes cuando se trata de estudiar el
funcionamiento de la malla no lineal en el estado estacionario y ademas
son capaces de proporcionar informaciéon arménica del circuito.

El presente trabajo va a tratar precisamente de la resolucion de
mallas no lineales en el estado estacionario por medio de métodos
hibridos.

Para resolver este tipo de circuitos es necesario conocer el
comportamiento no 1lineal de los dispositivos activos que forman parte
del mismo por lo que'la modelizacion, especialmente del transistor FET,
compone una parte importante del trabajo. Asi, el capitule Il va a
tratar precisamente de este problema. En primer lugar sé‘justifica el
gran auge que ha tomado el MESFET en los ultimos tiempos, para pasar a
continuacién a hacer una breve descripcién de su comportamiento fisico.
En sucesivos apartados se describien distintos modelos aparecidos en la
literatura ,as{ como los diferentes tratamientos que dan los autores a
las no linealidades, proponiendo varios modelos anéliticos de los
cuales dos, con diferentes modificaciones, han sido incluidos en el
programa de optimizacién. También trataremos la forma de medir los
parametros del modelo.La Gltima parte del capitulo estd dedicada a la
medida experimental y posterior modelizacién de un transistor MESFET.

Conviene resaltar la importancia del proceso de modelizacién en el
tratamiento de elementos no lineales, MESFET en este caso, debido a que
un dispositivo bien modelado permite predecir, en cada situacién, cual
va a ser su comportamiento no lineal. Ademads, es la forma de conseguir
informacion arménica del elemento no lineal. Este ha sido el motivo de
gque hayan sido muchos los autores [61, (71, (83, (121, (151, [181],
(193, (281, [373, [401, [423, €491, (801, [81] que se han dedicado a
resolver este problema.

En el capftulo III se hace un estudio de los distintos métodos de
anadlisis no lineal para posteriormente pasar a describir el método del
balance armbnico. Este método ha ido desarrollandose en la década de
los afios 80 aunque sus bases se dieran a finales de la década anterior
{511, £521.

Una vez que el método de anadlisis esta perfectamente definido, se

pasa a describir el circuito lineal que envuelve al dispositivo activo



de tres terminales. Es un circuito capaz de resolver la mayor parte de
los problemas que se plantean con transistores y se da una formulacion
matricial compacta. Resuelto el problema lineal, se plantea la funcién
error que se minimizard por el método de balance armdnico.

Como se van a implementar dos métodos de resolucién de la funcidn
error, sistema de ecuaciones y ninimizacién con gradiente, se ha
desarrollado la formulacién que nos calcula el gradiente de forma
analitica. En la ualtima parte del capitulo se hace un estudio
comparativo de las posibilidades y aplicabilidad de ambos métodos.

El capitulo IV se ocupa del estudio de 1la optimizacioén no lineal
pero desde un punto de vista diferente; en vez de optimizar el circuito
lineal que rodea al elemento no lineal (FET en este caso), se optimizan
las tensiones y corrientes en los terminales del trénsistor desprovisto
de la envoltura 1lineal. Se ha descrito también el proceso de
optimizacion experimental mediante un banco de Load-Pull. Como en el
caso del analisis, con objeto de poder realizar el software de
optimizacibdn, se ha desarrollado la correspondiente formulacioén
matricial. La ultima parte del capitulo estard dedicada a comprobar los
resul tados del programa de optimizacién desarrollado. Para ello se ha
tomado el modelo de un transistor de la literatura [7] y se han
comparado resultados de optimizacién con resultados de andlisis para la
maxima potencia afiadida en el transistor, cuando se tienem impedancias
de generador y carga nulas, inyectando sefial en ambas puertas. A
continuacién se ha hecho un estudio de un amplificador a frecuencia
fija y el de un oscilador, siempre con el mismo transistor.

El capitulo V va a estar dedicado a resolver distintos circuitos
no lineales, comparando los resultados de simulacién con los obtenidos
experimentalmente. La primera parte est4 dedicada a la obtencién de la
potencia de salida en funcién de la potencia de entrada de un
transistor cargado por 50 ohmios para pasar a disefiar un amplificador a
frecuencia fija con una red serie paralelo, resolviendo a continuacién
un amplificador en la banda 9 a 10 GHz. El transistor utilizado es un
MGF-1802 medido experimentalmente en el capitulo II.

Posteriormente se ha hecho, con el mismo transistor, un estudio de
un oscilador, entre 6 y 9 GHz aproximadamente, sintonizado con un diodo

varactor. Se hard un conpleto estudic del comportamiento del circuito



en funcién de la capacidad del varactor.

El siguiente apartado estd dedicado al analisis y disefic tedrico y
experimental de un amplificador y un oscilador. Previamente se ha hecho
una optimizacién a la maxima potencia afltadida pero minimizando su
contenido arménico. Tanto en el caso amplificador como en €l oscilador

se comparan los resultados teéricos con los obtenidos experimentalmente.



CAPITULO IIX

MODELO FET




II-1.- INTRODUCCION

A pesar de que William Schockley en el afic 1952 [1] introdujo el
principio de funcionamiento del transistor a Efecto de Campo (FET). no
es hasta 1978 cuando se empieza a hablar de la revolucitén del MESFET en
ios componentes de estado s6lido de nicroondas, debido principalmente a
la aparicién del arseniuro de galio como un naterial con unas
propiedades muy prometedoras. La movilidad de sus portadores de tipo N
estd en torno a los 8588 cm®/V/s contra los 1508 para los portadores
tipc N en el silicic. El limite de velocidad de portadores es
igualmente mas elevada en el caso del Gads y, ademas, se puede fabricar
un semiconductor mucho mds aislante porque, aunque sobre el GaAs es
diffcil de realizar estructuras del tipo Metal-Aislante-Semiconductor
{MIS)(al contrario que en el Silicio }, es relativamente sencillo hacer
un contacto de tipo Schottky, es decir, union Metal-Semiconductor
(MES).

Es bien conocido gue el transistor a efecto de campo de arseniuro
de galio (GaAs-MESFET) consigue mejores condiciones de funcionamiento a
bajo ruido y mejor ganancia a altas frecuencias (18GHz) (21, sin
ambargo durante la primera mnitad de la década de los afios 7¢ su
desarrollo se restringe a nivel de laboratorio. Las razones son
evidentes. Por un lado el arseniuro de galio es un naterial aun muy
poco conocido, y necesita dos tipos de contactos: metalico en Source y
Drain y schottky en Gate. Por otro lado, la anchura de gate necesaria
tiene una iongitud menor que la que la industria de 1la época es capaz
de garantizar. Todo esto hace que el MESFET sea aun un dispositivo muy
poco fiable [31.

Por tanto, hasta el afio 1975 se puede observar un gran desarrollo
de los transistores bipolares y diodos Impatt sobre todo en el dominio
de las potencias elevadas. Los transistores bipolares son capaces de
liberar 16W a 2GHz funcionando en clase C .y, asimismo, hay
amplificadores a diodo Impatt con una potencia de salida de 1W a 108GHz
{aunque necesite una alimentacién de cerca de 68W). Es en el afio 1976
cuando aparecen en MSN y en IEEE Microwave Theory and Techniques
[41,[5] nameros monograficos dedicados al MESFET.

En la actualidad el MESFET se utiliza, no s6lo en aplicaciones de



pequefia sefal y bajo ruido, sino que se utiliza cada dia mas en
aplicaciones de gran sefial tales como amplificadores de potencia de
microondas, osciladores, mezcladores, multiplicadores y circuitos
pulsados [6].

En el caso de osciladores o amplificadores de potencia, el FET
tiene una eficiencia y un funcionamiento comparable e incluso superior
al de cualquier otro dispositivo de estado s6lido o fuentes TWT (71].
Tanbién es atractivo en el disefio de multiplicadores. Ello es debido a
que el transistor a efecto de campo proporciona conversién de ganancia
en un determinado ancho de banda ademds de mantener un buen aislamiento
entrada-salida (81.

Mencién aparte merece la aplicacién del MESFET de Gads en
nezcladores de microondas., Las caracteristicas de transferencia
responden aproximadamente a una ley cuadrada,y su caracteristica de
ruido e intermodulacidén de tercer orden es menor que en 1los
transistores bipolares y diodos Schottky. Pero 1la diferencia
fundamental con los diodos Schottky, (los transistores bipolares quedan
descartados por su limitacién en frecuencia) es que los mezcladores a
FET obtienen conversion de ganancia en lugar de pérdidas, 1lo que
implica una menor necesidad de etapas amplificadoras bajo ruido en la
cabeza del mezclador. Particularmente Gtil en la aplicaciéon de
mezcladores ancha banda en microondas es el Dual-Gate MESFET. En este
dispositivo, una puerta se utiliza para la sefial LO y la otra para la
entrada de RF, pudiéndose tambien utilizar como oscilador-mezclador
para aplicaciones comerciales bajo costo [91,L181.

Teniendo en cuenta lo dicho anteriormente, podemos concluir que el
FET es hoy un dispositivo imprescindible en el disefio de circuitos
activos de microondas. La razon de la persistencia de los diodos
(Impatt y Gunn) en oscilacion/amplificaciéon y schottky en mezclado es
que los diodos son elementos muy sencillos a la hora del disefio.
Ademas, a frecuencias altas son capaces de conseqguir potencias mayores
(5w en la banda de 38-4@ GHz para un diodo Impatt).Por ultimo, y mas
importante,los diodos son capaces de alcanzar frecuencias nuy
superiores a las que en Ié actualidad puede alcanzar el transistor FET
(hasta 1080GHz el diodo schottky). De todas formas, el transistor FET
cada dfa alcanza cotas mas elevadas tanto en frecuencia como en



potencia. En frecuencia es capaz actualmente de llegar a los 58Ghz
aunque con una potencia muy baja y en potencia es capaz de dar 2.2W en
la banda de 15 a 26Ghz y 300mW en la banda 20 a 26Ghz Cill.

La utilizacién del transistor FET en potencia, como mezclador, y
en la nueva tecnologia monolitica, hace que cada dia sea mas necesario
tener un conocimiento exhaustivo de su comportamiento. Ya no es valido
el disefio a partir de los pardmetros scattering pequefia sefial haciendo
retoques posteriores en el circuito: es necesario caracterizar el FET
en gran sefial. Para ellc existen dos métodos: caracterizacion en
potencia a partir de un banco de Load-pull o bien obtencidn de un
modelo equivalente no lineal que responda adecuadanmente al
funcionamiento real del transistor. .

Algunos autores  [261, [271, £[281, ([291, deducen un mnodelo
equivalente gran sefial para el MESFET a partir del modelo pequefia sefial
considerando a este Gltimo como una aproximacién de primer orden. Para
ello se efectua una serie de medidas de paré&metros de scattering en una
anmplia gama de frecuencias para distintos puntos de polarizacion. A
continuacidn, mediante un programa de optimizacién se ajustan, en cada
punto de polarizacién.' los parametros del modelo, se estudia su
variacién con la polarizaciébn y se fijan, tomando el valor medio,
aquellos que no varien apreciablemente. En este punto se vuelve a
optimizar, pero ahora con una serie de elementos fijos y se obtiene el
resto de parametros del modelo pequefia sefial., Si ahora conseguimos para
estos parametros ecuaciones analiticas que sean capaces de sequir las
caracteristicas de continua del MESFET (aproximadamente cuasi-
estatica), habremos conseguido el modelo ¢gran sefial.

Otros autores [381, parten de las caracteristicas estaticas,
suponiendo posteriormente una variacién sinusoidal en los terminales de
tension. Esto vuelve a ser una aproximacién de primer orden (funcién
descriptival.

El ‘presente capitulo se va a dedicar precisamente de la
modelizacién de transistores MESFET. Para ello, vamos a hacer
inicialmente un estudio cualitativo del funcionamiento fisico de un
MESFET, para pasar posteriormente a modelizar sus caracferisticas
estaticas de donde se pueden obtener las exbresiones analiticas de las
no linealidades. A continuacion se estudiard el modelo pequefia sefial



con objeto de obtener los valores de los elementos lineales, para

llegar finalmente al modelo completo gran sefial.

11-2.- ESTRUCTURAS FET

Un transistor a efecto de campo (FET) es un dispositivo
semiconductor unipolar que puede ser descrito, en primera aproximacion,
como una immitancia de material semiconductor cuya seccion esta
modulada por una unién inversamente polarizada [3]. Esta union tiene la
misién de ser una puerta permanente (gate) que controla el paso de
corriente a través de un semiconductor moderadamente dopado (canal)
[16]). Basandose en este principio se pueden imaginar tres estructuras
basicas de transistores a efecto de campo: una puerta aislada, una
unién P-N y una barrera schottky £123.

En la figura 1I~1 se representa el esquema basico de un transistor
a efecto de campo de puerta aislada (MOSFET).

Gate
7777777777777 7777 .
Source Oxido Drain
Z 222

] |
j Metalizacion

Semiconductor (tipo p)

Semiconductor

Tipo n

Fig.II-1 Transistor Metal-Oxido-Semiconductor{M0S)

Este tipo de transistores se fabrican fundamentalmente en silicio,
aunque algunas veces se utilicen semiconductores compuestos.

El principal problema que presentan loes  transistores
MESFET,problema que les inhabilita para su utilizacién en el dominio de
las microondas, es la presencia de elementos parasitos; sobre todo una
capacidad muy grande ligada al o6xido que aisla la puerta: Esta
capacidad degrada considerablemente su velocidad de respuesta. En



algunas ocasiones se utilizan semiconductores compuestos (Fosfuro de
Indio) para compensar en cierta medida este problema aprovechando las
propiedades de transporte mas favorables de estos semiconductores.

La figura 1I-2 representa un transistor con puerta de unién P-N
(JFET). Estos dispositivos estan fabricados generalmente en silicio y
su utilizacién sobrepasa 1GHz de frecuencia.

Source Gate Drain

Pz 727727, 77772

semiconductor tipon %

semiconductor tipo P 4—muu>
Gate

inferior Eczzzz LTI T T T

Fig.I1I-2 Transistor JFET

Esta limitacion es debida principalmente a su propia estructura
donde la corriente debe de estar confinada a la lamina conductora de
tipo N, ya que la lamina inmediatamente inferior, (substrato) debe de
ser aislante y 1la resistividad intrinseca del silicio no es lo
suficientemente elevada para satisfacer esta condici6tn. Se hace pues
necesario tratar este material para aumentar la resistividad aunque
esto representa un problema adicional puesto que el semiconductor tiene
que soportar temperaturas superiores a 888°C, necesarios para realizar
la difusion de puerta o el substrato de tipo N, lo que significa
pérdidas de propiedades en el  material. Hay tres soluciones
tecnolégicas para evitar estos problemas:

a) Utilizar tecnologias frias (implantacién iénica y recocido
pulsado) que permiten evitar el calentamiento del semiconductor.

b) Afiadir una segunda puerta (Fig.II-zi. opuesta a la primera, que
permita despoblar de portadores la lamina inferior. Esta es la solucion
adoptada por la casi totalidad. El inconveniente radica en la aparicion
de una capacidad suplementaria que lo inhabilita para su utilizacién en



altas frecuencias.

¢) Realizar la lamina semiconductora tipo N sobre materiales tales
como el zafiro, que presentan una estructura cristalografica comparable
a la del silicio. Esta es la soluciéon que se utiliza para la
fabricacién de circuitos monoliticos de silicio hasta 2GHz.

Conviene afiadir que es posible construir JFET sobre arseniuro de
galio, aunque las razones para que esta estructura no se bhaya
desarrollado son, por un lado, la gran dificultad que existe para
controlar con precisién las dimensiones en la difusion de puerta, y por
otro, la imposibilidad de consequir unas dimensiones tan pequefias como
las que son necesarias.

Si en lugar de una puerta difusa como en el JFET, se utiliza una
puerta metalica directamente sobre el semiconductor (unién schottkyl,
se obtiene la estructura MESFET. Esta técnica evita las altas
temperaturas de la difusién y permite conseguir longitudes de puerta
(dimensién en la direccion del flujo de electrones) que pueden llegar
hasta #.25'm para dispositives trabajando a muy alta frecuencia.

Los vprimeros dispositivos MESFET fueron fabricados en silicio
siendo capaces de alcanzar frecuencias tan altas como 20GHz. Ademés
cabe pensar que estos transistores son muy utiles en amplificacién de
media potencia hasta la banda X. Pero para utilizar estos dispositivos
a unas altas frecuencias Mead [13] suqiri¢ sustituir el silicio por un
semiconductor compuesto por arseniuro de galio (GaAS). El GaAs-MESFET
presenta sustanciales mejoras en su funcionamiento con respecto al Si-
MESFET (31,{5],(16]. Estas mejoras son debidas principalmente a las
siguientes caracteristicas:

a) El substrato semiaislante de GaAs sobre el que se crece la
lamina activa tiene una resistividad intrinseca cinco veces
mayor(187Q@/cm). Esto permite solucionar el problema de aislamiento que
presentan los transistores de silicio tanto JFET como MESFET.

b) La movilidad electronica de GaAs es seis veces mayor, la
velocidad de conduccion dos veces mayor y el tiempo de transito es
menor que en el silicio. Esto permite su utilizacion a mas altas
frecuencias con un menor ruido de fondo.

c)La colocacion de la puerta directamente sobre el substrato
permite eliminar practicamente la capacidad de puerta.

-10-~



En la actualidad existen GaAS-MESFET que presentan oscilacion a
frecuencias proximas a los 108GHz. No es extrafio, por tanto., que este
tipo de transistores hayan adquirido una gran supremacia en
aplicaciones de bajo ruido, oscilacién, amplificacion de media

potencia, mezcla y multiplicacién hasta frecuencias de 40GHz.

Source Gcte Drain
e S i k- [ i ke T
PRt
Lamina activa d=1.Exp(17)Cm .‘1 S5 um.
Buffer ' 3.0 pym

Substrato 100 pm

Fig.II-3 Esquema basico de un MESFET (dimensiones tipicas)

En la figura II-3 se puede observar un esquema basico de un
MESFET. La reqgi6n activa es una lamina de 1000 a 25602 moderadamente
dopada, crecida sobre un substrato no dopado. El1 canal esta situado
bajo la zona de deplexion y para los MESFET de arseniuro de galio se
utiliza material de tipo N debido a su mayor movilidad; el nivel de
dopado es de 18*7 cm®. En la parte inmediatamente inferior al canal
existe una lamina no dopada o buffer para evitar impurezas en la lamina
activa durante el procesado del material., Las metalizaciones de drain y
source son dos contactos ohmicos en los extremos del canal en los
cuales se aplica una tension DC que crea un campo eléctrico
longitudinal. En operaciétn normal, el campo eléctrico es 1lo
suficientemente intenso como para acelerar los elecrones hasta la
velocidad de saturacion, creandose una corriente electrénica desde la

source a la drain. La gate forma una barrera schottky con el canal
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formando, a cero voltios de alimentacién una regién de deplexion que se
extiende a 1o largo del canal. Al igual que el diodo, la region de
deplexio6n tiene un efecto capacitivo. Cuando se varia la tension entre
la gate y la source se produce una modulacién en la anchura de la zona
de deplexiéon y por lo tanto en la anchura del canal: varia la corriente
en el canal.

A lo largo del tiempo, se ha ido introduciendo multitud de cambios
en la estructura basica del MESFET con objeto de mejorar su
funcionamiento. E1 objetivo de estos cambios es optimizar una serie de
parametros del circuito que afectan principalmente a la ganancia y al
ruido. Ya en 1972 Liechti et al. consiguen un GaAs-MESFET con bajo
ruido en amplificacioén (3.5dB) y 6.6dB de ganancia asociada a 10GHz
[143, La mejoria de la figura de ruido se debe principalmente a: 1)
alta pureza en el buffer situado entre el substrato y la lamina activa,
2) un alto nivel de dopado (2.5x16*7 cm~®) en la lamina activa de tipo
N, 3) minimizacién de la resistencia 6hmica del canal entre 1la gatey
la source, 4) consecucién de pequefias longitudes de gate ((g.5¥m) ya
que al reducir la longitud de gate se mejoran tanto la ganancia como el
ruido. E1 problema no es tan simple como le hemos expuesto en estos
cuatro apartados. Cuando se reduce la longitud de gate, se reduce la
capacidad gate source y se mejora la transconductancia, y a que ésta es
proporcional la relacion longitud-anchura de gate, pero aunmenta la
resistencia de gate al reducir su seccidn transversal lo cual tampoco
es conveniente por lo que se hace necesario llegar a un compromiso.

Una de las soluciones tecnolégicas mas comunmente utilizada para
reducir las resistencias de gate, de canal y de source es introducir la
gate en un hueco en forma de surco (Fig.II-4) en una lamina activa
estrecha.

Si la secci6n trarversal del surco tiene forma de U (fondo
redondo), la longitud de la zona de deplexi6tn es menor que la que
tendria si fuese plano y el efecto es el de una gate de menor longitud
que la que realmente tiene. Ademds, el expesor de material epitaxial
entre la source y el canal es mayor por lo que disminuye la resistencia
de source. Otra de las caracteristicas es que la seccién tranversal de
la gate tiene forma de T lo cual reduce la resistencia de gate. Otra
forma de reducir la resistencia de gate es a través de mGltiples
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contactos pero a costa de incrementar la capacidad parésita (Fig.II-5).

Source Drain

Lamina
Epitaxial

Buffer

Substrato

Fig.1I-4 MESFET con la gate (en T) dentro de un surco

DRAN BONDING PADS

DRAN METALIZATION

Fig.1I-5 MESFET bajo ruido, pequefia sefial [10]

Un aspecto importante en 1la fabricacién de GaAs MESFET es el
compromiso que debe existir entre costo, frecueﬁcia de operacion y
aplicacion proyectada. Se ha dicho anteriormente que para dispositivos
bajo ruido es siempre deseable minimizar la longitud de gate. Sin

embargo, estos dispositivos requieren una tecnologia de fabricacién mas
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depurada, y si a esto se afiade su limitada fabricacion, se tiene como
resultado un alto costo.

Un dispositivo que merece especial atencién es el GaAs-MESFET de
dcble gate (Fig.1I-6).

m 19 1 lg 12
1 2 /

GoAs Epi

GaAs Subs.

G1 | | D
62!
Port 1 Port 3 Port 2
S . 1 S

U S — e R B

Fig.I11-6 MESFET de doble puerta

Estos dispositivos pueden realizarse con bajo ruido y un amplio rango
dinamico a frecuencias de microondas. Las principales ventajas de la
estructura doble gate respecto a la de simple gate son [151,[183:

1) Mayor variedad de funciones debido a la presencia de dos gates
independientes.

2)Henor realimentacion (mayor aislamiento) lo que hace que aumente
la ganancia en potencia y la estabilidad.

La capacidad de realimentacién de estos dispositivos de doble gate
pueden ser del orden de 8.804pF mientras que en el MESFET de puerta
simple es del orden de #.02pF: esto hace que el aumento en ganancia sea
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apreciable. Ademads, la ganancia R.F puede ser controlada en un ancho
rango variando la alimentaciéon DC de 1la segunda gate [161,0173,
facultad que les hace muy UOtiles para disefiar amplificadores con
control de ganancia (amplificadores en receptores y nmoduladores de
portadoras de microondas) ya que su respuesta esta por debajo del
nanosegundo.

Conviene resaltar por Gltimo, que el GaAs-MESFET no es un
dispositivo limitado unicamente a amplificadores de ancho de banda,
pequefia sefial y bajo ruido, sino dque ya en 1973 aparecié el primer
MESFET de potencia [121,{19]. Para disefiar un GaAs-MESFET de potencia
hay que tener encuenta las siquientes consideraciones:

a) Tiene que tener una anchura de gate suficiente para poder
controlar una corriente de drain grande. Sin embargo Unicamente se
puede llegar hasta una cierta anchura pues a partir de ella la tension
a lo largo de la gate comienza a ser no uniforme. Un criterio préactico
para calcular la méxima anchura de gate puede ser que dicha dimension
sea menor que 1/16 de la longitud de onda de la linea de transmisién
formada por los electrodos de source y gate. Por ejemplo 1la maxima
anchura para una gate de 1lpm de longitud deber4d ser de 56¢m en 14GHz
[19]. Entonces, cuando se quiera consegquir una determinada anchﬁra.
para mantener 1la tensién de gate uniforme, deberemos de conectar en
paralelo varias gates, cada una de ellas con anchura maxima (Fig.II-~
7). ,

Fukuta demostr6é experimentalmente (Fig.II-8) que la potencia de
salida por unidad de ganancia Pu es proporcional a la anchura de gate
total Wg hasta un cierto Wgl por encima del cual la potencia de salida
es menor que la esperada. Por tanto, existe un limite practico Wgl en
la anchura total de gate. ;

b) Otra forma de incrementar la potencia de salida es disefiar una
estructura FET con un voltaje breakdown entre drain y source alto. Esto
se debel a que cuando se consigue aumentar dicha tensién, la
alimentacion drain-source Vds puede ser mayor. Para conseguir este
aumento de la tension de breakdown se introducen regiones n+ bajo los
electrodos drain y source (Fig.II-7).
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Fig.II-7 Vista en corte de un MESFET
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Fig.II-8 Potencia en funcién de la anchura de gate
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¢) Otro aspecto importante es conseguir un substrato semiaislante
(buffer) de alta resistividad para aislar la lamina activa.

é

e
S

| I

\\UA

\PA

Fig.II-9 MESFET interdigital de potencia

Los MESFET de potencia se construyen con estructuras interdigitales
(Fig.I1I-9), no s6lo para conseguir uniones gate paralelas sino que
ademas, al estar los digitos deksource unidos a la metalizaci6n total
del chip, tienen una baja impedancia de conexién y proporciona un buen
camino térmico para la disipacion (28]. Una estructura que proporciona
ciertas ventajas sobre la de la figura II-9 se puede observar en la
figura II-18. La estructura interdigital de drain y source (Fig.II-
10a) se localiza en la parte superior mientras que la gate, plateada
para la disipacién de calor, esta localizada en la parte inferior
(Fig.1I-18b).,

Las ventajas de eéta configuracion son 1las siquientes: 1) la regioén
activa esta unida intimamente al disipador de calor: 2) permite una
estructura interdigital en un solo lado ya que los contactos Ohmicos de

drain y source, y la gate estan localizadas en distintos lados de 1la
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estructura: 3) reduce la resistencia parasita entre source y gate: y 4)
facilita el proceso de alineamiento. La principal desventaja que
proporciona esta estructura es que sus capacidades gate-drain y gate-

source son mayores por lo que tiene una gran limitacién en frecuencia.

D
[ s D
Seccion ~] [J { r Lo NEH)
transversal =
— : ll.omho
G Poted Heat Sk |  activa N
(a) Structura S (b) Seccion transversal

Fig.1I-10 MESFET de potencia

Por dltimo decir que se han investigado, ademds de las estructuras
MESFET de Si y GaAs, estructuras de InP. El InP es un material que
tiene una velocidad de arrastre maxima un 50% mayor gque el Gals, esto
hace que tenga un mayor ancho de banda para la ganancia de corriente f,
(1.6 veces mayor) [21]1. Sin embargo su frecuencia de oscilaciéon maxima
fmax es un 20% menor. Adem&s presenta una capacidad gate-drain mayor y
una resistencia de salida menor lo que hace que se degrade la ganancia.
La figura de ruido del InP-MESFET es tambien superior, ‘

I1-3.~ PRINCIPIO DE OPERACION DE UN MESFET

La estructura del MESFET es superficialmente igual a la del JFET y
las caracteristicas de drain de ambos dispositivos son cualitativamente
similares. Una diferencia fundamental, vista en la seccién anterior,
reside en que el JFET tiene una unién P-N en la gate mientras que el
MESFET tiene una unién Schottky. En el presente apartado se vera el
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comportamiento cualitativo del Si y del GaAs cuando se les sonmete a un
campo eléctrico, y a continuacién el principio de operacion de un
MESFET.

I11-3.1 -~ OPERACION DE UN MESFET SIN GATE

Supongamos que tenemos inicialmete una lamina de silicio de tipo N
sobre un substrato aislante también de silicio. En la superficie de la
lamina conductora se hacen dos contactos Ohmicos: source y drain
(Fig.II-11).

| Y s
‘17 o FL, Contaco
£, | Sustrato
Eel E g\\>

Fig.I1I-11 Si~-MESFET sin gate

Realmente esta estructura puede ser un MESFET al cual le falta la
gate y su caracteristica corriente-tension esta asimismo representada
en la figura II-1l. La estructura obtenida es totalmente similar a una
resistencia: los electrones se desplazan de la source a la drain y,
puesto que el substrato soporte es aislante, la corriente circula por
la lamina activa. Su amplitud viene dada por:



Ids = Vds/R (I1-1)
Vds es la tensién drain-source y R es la resistencia iqual a:
R = Rds + 2Rc (II1-23

Rc representa la resistencia de contacto de cada matalizacion con el
seniconductor y Rds es la resitencia de la lémina activa cuya expresion

es:

Rds = Lsd/(q.n.po.a.z) (I1-3)

siendo:

Lsd: la distancia entre source y drain

n : la densidad de portadores libres supuesta uniforme en toda la
ldmina activa e igual a la densidad de donadores a 398¢=K (Nd)

a : espesor de la lamina activa entre source y drain

2z : la superficie de contacto

po : la movilidad de los electones con campo nulo.

Cuando se aplica una pequefia tensién entre source y drain, la
lamina de silicio actua como una resistencia lineal y los resultados
experimentales coinciden con los dados por las expresiones (II-2) y
(II-3). Cuando se aumenta la tensién, la velocidad de arrastre de
electrones ya no aumenta de forma 1lineal con el campo E (debido a

colisiones con la red) (Fig.II-2).

-

\ vdrift (+1.E47 cm/seg)

1 mmmmm ="— Vs

E(KV/cqg

P

Ec
Fig.1I-12 Velocidad electrénica de arrastre en el Si

en funcién de campo eléctrico
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Consecuentemente, la pendiente de la caracteristica corriente-
tension disminuye respecto a la resistencia lineal inicial. 5i se sigue
aumentando la tensién, llega un momento en el que el campo eléctrico
toma un valor Ec (campo critico) para el que los electrones toman su
velocidad saturada Vs. Para esta tension de drain, la corriente que
atraviesa el semiconductor comienza a saturarse.

En el caso del GaAs el anadlisis en la regi6n de medio y alto campo
es considerablemente mas complicado. Ello es debido a su estructura
multivalles y a la presencia en el material de electrones calientes
£223,0233.

Cuando un semiconductor estd en equilibrio térmico con la malla,
el gas electrénico tiene entonces una funcién de distribucion
Maxwelliana y su energfa media es 3KT/2 .« Si se aplica un campo
eléctrico débil, los portadores adquieren una energia suplementaria que
intercambian con 1la malla a través de colisiones. La solucidn de la
ecuacion de Boltzmann consta entonces de una parte que corresponde a la
distribucion Maxwelliana para la tenperatura de la malla y un pequefio
termino proporcional al campo eléctrico. Se considera que 1los
portadores tienen aun la temperatura de la mélla y el unico efecto del
campo eléctrico es determinar su velocidad de arrastre, mucho menor que
la velocidad térmica.

Este mecanismo de intercambio de energlia entre los electrones y la
malla empieza a ser ineficiente cuando se aplican campos eléctricos
altos: la energia de los portadores excede considerablemente el término
de energia nedia teérmica 3KT/2. Se puede escribir la energia
electronica como  3KTn/2, donde Tn corresponde a una hipotética
distribucion Maxwelliana mayor que T. Estos portadores con temperatura
Tn>T se 1laman electrones calientes y su efecto es nmuy importante en
dispositivos de canal corto como es el caso del GaAs-MESFET.

Otro efecto caracteristico del GaAs apuntado anteriormente es al
existencia de movilidad diferencial negativa inherente a su estructura
multivalle. La movilidad diferencial dv/dE<# (efecto Gunn) es una
propiedad muy importante de cara a la construccion de dispositivos a
resistencia negativa para la generacién y amplificacién de potencia., En
la fiqura II-13 se pueden observar la estructura de bandas para el
GaAs. En dicha figura se pueden destacar dos detalles nmuy importantes.
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En primer lugar la energia del bandqab Eg es grande (mayor que en el
caso del silicio) facilitando la formacién de electrones calientes;
ademds 1la diferencia de energia entre los dos valles inferiores es

unicamente de #.31eV mientras que en el silicio es del orden de

leV [£231.

U
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- VArLEY Fig.1I-13 Estructura de bandas

bl de energia en Gais
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Consideremos ahora que en el valle inferior los electrones tienen
una masa efectiva m! y una movilidad pl mientras que en el valle
superior la masa efectiva es m2>ml y la movilidad p2<pl. Para campos
eléctricos poco intensos los electrones GUnicamente poblarén el valle
inferior, pero a medida que incrementemos su valor, habra electrones
que adquieran la suficiente energia como para pasar al valle superior:
éste empezard a llenarse antes de saturarse el valle inferior.
Simplificando el modelo, podemos suponer que todos los electrones estan
en equilibrio térmico con una temperatura electronica Tn. La razoén

entre la densidad de electrones pesados n2 y electrones ligeros viene
dada por [221:

n2/nl = Cte.exp{-A /KTn) {1I-4)
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donde A es la energia entre valles ( A = ¢.36eV para el GaAs). La
temperatura electrénica aumenta con el campo eléctrico

T-TncCE (II-5)

de esta forma va incrementandose la poblacién del valle superior. Si

suponemos ahora que p2->@%, la velocidad media electronica viene dada
por:

v = (nl.p1+n2.p2).E/{nl+n2) = pl.E/{1+n2/nl) (I1-6)

Por 1o tanto v decrecerd {zona Gunn) cuando n2/nl crezca mas
rapidanente que el campo E, condicién que se da en el arseniuro de
galio debido a su rapido aumento. de Tn y su relativamente pequefla
energia intervalles .

Debido a esta estructura de Dbandas del GaAs la caracteristica
velocidad de arrastre-campo eléctrico toma 1la forma que se puede
observar en la figura II-14. Dicha caracteristica se puede suponer que
es la resultante de componer las dos lineas a trazos largos, aunque un
tratamiento mas exacto necesitaria la solucién de dos ecuaciones de
Boltzman acopladas [22]. La figura II-14 presenta por tanto tres
regiones esenciales: una regitn de campo débil (E<Esl) que tiene
movilidad constante (R=cte) y un comportamiento similar al del silicio,
una regién de campo intermedio (Esi1(E<Es2)} donde 1la velocidad crece
inicialmente con una misma  pendiente hasta alcanzar un maximo
(Ep=4kv/cm), para decrecer a continuacién con una movilidad diferncial
negativa o zona gunn. Una tercera zona o regidén de campo fuerte (E)Es2)
donde la movilidad es aproximadamente constante y velocidad saturada
(Vs=10*7cm/seq). Es2 es del orden de 20Kkv/cm.

Finalmente conviene resaltar que para laminas delgadas fuertemente
dopadas del tipo de las utilizadas en los FET donde la movilidad con
campo nulo es del orden de 4600 cn®/v/s en lugar de 8509 cmE/V/s, la
importancia de la zona con movilidad diferencial negativa se reduce
considerablemente. Esto hace que la curva de la figura II-14 se pueda

aproximar por las dos rectas dibujadas con trazos cortos, donde se
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considera una zona de movilidad constante (E<Es,) y otra en la que la

velocidad es constante (E)Es,;).

A Vdrift (+1.E+7 cm/seq)

/ Valle inferor
2 I~ Hot //
electron

/

. e e - — - — —— S

o gl E (KV/cm)
—T '] 1 | { i | | { 1 T ~
0 Est Ep 5 10 ge2

Fig.I11-14 Velocidad de arrastre de electrones para el Gaais,
funcién del campo eléctrico

11-3.2- OPERACION DE UN MESFET CON GATE

Si se afiade un contacto netal-semiconductor (gate) entre source y
drain, se crea una zona cuya caracteristica principal es la ausencia de
portadores libres (zona de deplexion), aun en ausencia de tensiones
aplicadas en sus terminales,

Este comportamiento es independiente del tipo de semiconductor,
tanto el Si como el GaAs tienen por tanto, un comportamiento similar en
la regi6on de bajo campo. El problema surge cuando la anchura de gate es
pequefia y 1la intensidad del canmnpo eléctrico en el canal es lo
suficientemente grande. En este caso el MESFET de silicio y el de
arseniuro de galio son diferentes. Vamos pues a considerar en primer
lugar el funcionamiento del Si-MESFET para ver posteriormente el GalAs-
MESFET en la region de alto campo. .

Recogiendo el hilo del comienzo de este apartado, se puede decir
que la zona de deplexién actua como una regién aislada que modula la
seccion transversal por donde circula el flujo de corriente electroénica
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en la lamina activa. La altura de la zona de deplexiOn observada en la
figura 11-15a, depende de la tensioéon aplicada entre el semiconductor y
la gate. La reqgion situada bajo 1la zona de deplexiédn, dentro de la
ldmina activa, se denomina canal. En la figura II-15a la gate y la
source estdn cortocircuitadas y se ha aplicado una pequefia tensién en
drain. Bajo estas condiciones aumenta la zona de deplexién y el canal
adquiere una altura “d“ menor que la correspondiente a la de la figura
II-11, como consecuencia de ello, la resistencia entre source y drain
aumenta. La corriente Ids que circula de drain a source viene dada por
ia expresion [121,023]

Ids = w.q.n(x)v{x).d(x) 4 (I1-7)

donde:
w ¢t es la longitud de gate
g ¢ la carga del electroén

n ¢ la densidad de electrones de conduccién, igual a la de donadores

v : la velocidad electrénica de arrastre

d ¢ la altura del canal

X t la coordenada en la direccién del arrastre de electrones.
_ Cuando se polariza inversamente 1la unioén metal-semiconductor, la
zona de deplexion comienza a crecer (Fig.JI-15b) vy la seccidn
trasversal del canal se hace mas pequefia, esto implica que el
decrecimiento de d(x) debe de ser compensado con un aumento del campo
eléctrico y velocidad electrénica con objeto de mantener constante la
corriente en el canal. Si se aumenta la tensi6on de drain, los
electrones alcanzan la velocidad limite Vs como se indica en la figura
I1I-15b. El canal ha comprimido su seccién y su altura bajo la gate es
ahora do, el campo elétrico alcanza su valor critico Ec y la intensgidad
comienza a saturarse.

Incrementando la tensié6n de drain por encima de la saturacion
Vsat, la zona de deplexion crece en la direccion de drain y x1 (punto
donde los electrones alcanzan la velocidad 1limite) tiene un pequefio
desplazamiehto hacia 1la source (Fig.II-15c). Este desplazamiento hace

que decrezca la tensién en el punto x1; como consecuencia de esto la
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seccion trarversal di aumenta (di>do) y se inyecta mas corriente a la
zona de velocidad limite. Esto hace que exista una pendiente positiva
en la curva Ids lo cual implica una resistencia finita drain-source mas
alléd de la corriente de saturacion [24], Este efecto es particularmente
importante en MESFET de microondas con anchuras de gate pequefias
{efecto tipico en GaAs-MESFET).

Desde el punto x1 hacia la zona de drain, el potencial del canal
aumenta, la zona de deplexion se hace mas grande y la secciodn
tranversal del canal disminuye (d{d1). Cuando se satura la velocidad
electrénica, el cambio en la seccidén tranversal del canal debe de ser
compensado por un cambio en la concentraciéon de portadores para
mantenerse la corriente constante, esto implica segun la expresion (II-
4), una acumulacién electrénica entre x1 y x2, donde d es menor que dl.
En x2 1la seccibén transversal tiene de nuevo una altura dl (Fig.II-15c)
y la carga espacial negativa cambia a carga espacial positiva para
preservar la corriente constante. La acunmulacién de carga positiva se
debe a la ausencia parcial de electrones. La velocidad electroénica
pernanece saturada entre x2 y X3 debido al campo afiadido por la carga
espacial negativa. Resumiendo, cuando se aplica una tension de drain
superior a Vsat, se forma una lamina dipolar que extiende la zona de
deplexién hacia la zona de drain [243.,

Cuando se aplica una tensioén negativa en la gate (Fig.II-15d), la
unién gate-canal esta polarizada inversamente y la regién de deplexion
aumenta (d2<dl). Para pequefios valores de Vds, el canal actua como una
resistencia lineal (igual que cuando Vgs=@), pero esta serad mayor en
este caso debido a que la seccién transversal del canal @Qtil para el
flujo de corriente es menor. Cuando Vds aumenta, se alcanza el campo
critico para intensidades menores que en el caso en que Vgs=@ debido a
la mayor resistencia del canal.

En el GaAs la curva velocidad de saturacién-campo eléctrico es mas
complicada (Fig.II-14), esto hace que se complique asimismo el
comportamiento del GaAs-MESFET en la regién de'alto campo. En la figura
I11-16 se puede observar el funcionariento de un GaAs-MESFET en la
regién de saturacién. La abertura mas estrecha del canal esta situada
al final de la gate por el lado de drain. La velocidad de arrastre
tiene un pico en x! que disminuye hasta alcanzar él valor Vs en el
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extremo de la gate. Para que se mantenga la continuidad de la corriente
de acuerdo con la ecuacién (11-7), se tiende a formar una acumulacion
de electrones pesados en esta region [12] causada por el estrechamiento
de la seccién transversal del canal, es decir, los electrones se mueven
mas lentamente a medida que aumenta x. Exactamente lo opuesto ocurre
entre x2 y x3. La seccién tranversal del canal se va estrechando y los

electrones se mueven cada vez mas rapidos provocando una estrecha

lamina de deplexion.

Ip/2 (mascem)

T
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E ' - .
g Campo electrico
>
4
>
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e Ll H s :
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> H : t ] s
’ ]
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t [] N
1 ] ; = X
i i .
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A i 1
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g t ] -
£ ri ! !
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Fig.II-16 Seccion tranversal del canal, campo eléctrico,
velocidad de arrastre, y distribucién de carga
espacial en el canal de un GaAs-MESFET que ope-
ra en la region de saturacién en corriente

Las cargas en las laminas de acumulaciéon y deplexién son
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practicamente iquales y la mayor parte de la caida de la tension de
drain se produce en esta lamina dipolar.

Existe un efecto que atn no se ha mencionado que tiene lugar en la
zona de mas alto campo en el extremo de la zona de deplexidn entre gate
y drain (Fig.1I-17) conocido como efecto breakdown [31]. Esta corriente
Idg es debida a la generaciéon de pares electrén—hueco. EI
comportamiento breakdown tiene su origen en la formacidn de la léamina
dipolar, anteriormente mencionada, en la zona del canal al lado de
drain. Esta lamina dipolar, absorbe parte de la citada tensién entre
drain y gate facilitando la acumulacién de campo en el extremo de la
zona de deplexién e incrementando la caida de tensién total entre gate
y drain hasta llegar a la ruptura o breakdown.

¢ |

S N .
Source 53\- Drain

Substrate
Ig
G
Idg breakdown
igs Ids
S S

Fig.I1I-17 Efecto breakdown

La corriente breakdown I1dg desde el drain a la gate estd indicada
por la linea continua en la figura II-17. Otras corrientes que tienen
lugar en un MESFET son: la corriente del canal Ids entre drain y source
y la corriente rectificada Igs entre gate y source aunque esta ultima
existe unicamante cuando el MESFET opera bajo régimen de gran sefial.

Se ha mencionado anteriormente que para longitudes de gate cortas,
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hay electrones que no alcanzan el equilibrio de las condiciones de
transporte en la regién de alto campo del canal. En la figura II-18 se

puede observar la situacién de no equilibrio (121, [253.

b
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Fig.1I-18 Velocidad "Overshoot" electrénica
en la regién de alto campo (E)Ep)

Cuando el valor del campo es menor que el valor de treshold Ep,
los electrones permanecen en sus condiciones de equilibrio. Cuando
entran en la region de alto campo (E)Ep) se aceleran y adquieren una
gran velocidad dos veces por encima de la velocidad de pico de
equilibrio Vp para tender otra vez a la velocidad de equilibrio cuando
han transcurrido #,6pm. Este efecto tiene importancia unicamente en
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dispositivos con una anchura de gate menor de 3pnm.

Hasta ahora se ha hecho una descripcidon cualitativa del
funcionamiento del MESFET, pero esto es inadecuado para disefiar
dispositivos. Se requiere por tanto un modelo cuantitativo que
relacione los pardmetros fisicos del FET y sus dimensiones, con los
parametros discretos de un modelo equivalente. Es pues importante la
determinacién de todos los  parémetros del circuito nodelo ¥y
egpecialmente sus no linealidades. Este es el problema que vamos a

abordar en sucesivos apartados.

11-4.- MODELO GRAN SEfiAL DEL GaAs-MESFET

reoTr - "Tm = = = 1
1
1 INTRINSIC MODEL ;
t c '
gate Ro ; 06 i Ro  pRAN
. 4 NNV N-—C
! | Fig.I1I-19 Circuito equi-
L
X Ros | ~~Cos valente de un MESFET
i
i
i i
' +
v o mm e d
RS
O- - O
SOURCE SOURCE

Fig.II-28 Origen fisico

de los elementos de
de un MESFET

En la fiqura II-19 se puede observar el circuito equivalente de
elementos concentrados dado por Liechti [12] y que responde, en primera
aproximacion, al comportamiento fisico de un MESFET, visto en apartados
anteriores, La fiqura 1II-20 muestra el origen fisico de estos
elenentos.
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Un estudio detallado de la bibliografia relacionada con los
modelos de transistores a efecto de campo (71, (81, £261, [271, (281,
[383, (€311, [32] pone de manifiesto que practicamente, cada autor
emplea un modelo distinto a base de incluir o eliminar elenentos en
modelos anteriores con el fin de mejorar la simulacion de alguna
caracteristica, bien sea de las propiedades fisicas del semiconductor o
de las medidas experimentales, propia del dispositivo considerado.

A la hora de analizar u optimizar dispositivos con MESFET no
parece razonable el planteamiento de un modelo muy complicado, entre
otras cosas., porque las medidas experimentales no presentan la cantidad
de fen6menos que se pretenden modelizar, puesto que muchos de ellos
quedan enmascarados en los errores cometidos al realizar tales nedidas.

El modelo completo que se va a caracterizar en el presente trabajo
se puede observar en la figura II-21, Salvo las distintas alternativas
a la hora de obtener las ecuaciones analiticas de los elementos no
lineales, basicamente se trata del circuito propuesto por Materka et
al. [7] y Obregon (321.

El circuito consta de diecisiete elementos los cuales se
clasificaran en extrinsecos e intrinsecos segin que sus valores
dependan o no de las tensiones aplicadas al dispositivo. Esta posible
dependencia procede de la naturaleza del fendmeno fisico modelizado.

Clasificaremos como elementos extrinsecos a Rg, Rd, Rs, Lg.

Ld, Ls, Lpg, Lpd, Cpgs, y Cpds., Algunos autores [26] clasifican los
parémetros Rg, Rd, y Rs como intrinsecos aunque, debido a su poca
dependencia con la polarizacion, se han incluido como parametros
extrinsecos. Rg representa la resistencia de la metalizacién de gate,
Rd es la resistencia de metalizacién de drain juntamente con la
resitencia drain-canal y Rs al igual que Rd representa la metalizacién
de source mas la resistencia source-canal. El resto de los elementos
extrinsecos modelizan las caracteristicas de paso bajo del conjunto y
los hilos de conexion del chip.

En cuanto a los pardmetros intrinsecos se pueden clasificar en
tres bloques: o

a) Un primer bloque que modela los efectos que sufre la corriente
en la direccién drain-source. Cds es la capacidad debida al substrato

(Fig.11-19,28). Ids representa la intensidad que atraviesa el canal Y
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depende de las tensiones Vgi y Vdi que son las que en definitiva
modulan el dicho canal.

b) El segundo bloque corresponde a la corriente forward If y su
conjunto representa un diodo schottky real [331. Igs es la fuente que
representa la corriente en 1la unién gate-canal. Cgs es la capacidad
equivalente gate-source y Ri es la resistencia de la parte ohmnica del
canal entre la region de deplexidn de gate y drain.

¢) Por ultimo, el tercer bloque modela la intensidad reverse Ir,
donde la fuente Idg modela el efecto breakdown entre drain y gate y Cdg
representa la capacidad parasita gate-drain.

A continuacitn vamos a estudiar el comportamiento y a calcular los
paranetros del modelo de la figura 1I-21 considerando cuatro no
linealidades: 1Ids, 1ldg, 1Igs, Cgs. Estas tres corrientes, nmas la
capacidad, son las que tienen una influencia mas acusada en el

comportamiento no lineal del GaAs-MESFET.

II-4.1- FUENTE lds

Se han dado diversas soluciones analiticas no lineales para
modelizar la fuente de intensidad de drain Ids. Todas ellas intentan
reproducir 1o ma&s fielmente posible las curvas caracteristicas DC del
MESFET.

Gdg \
Rg Rf Rd :
=Gcte AAA AN Il A Drcm’
Cdg
$w
Fig.II-22 Circuito
x T r Ids equivalentel8]
Vg = Cgs
_L J Rgs
Vgs

§Rs

1 . Source _

4
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Gopinath et al. L[8] parten en su trabajo del modelo equivalente de
la figura 1I1-22. Los valores de los parametros se obtienen por medio de
la nedida de los parémetros de scatering pequefia sefial y las
caracteristicas Ids del dispositivo en funcién de Vds tomando Vgs como
parametro vienen dadas en la figqura II-23.

Para simular estas carateristicas se emplea una funcién de la

forma :

lds = ldss.Fg(Vgs).Fd(Vgs,Vds) (11-19)
siendo
Fg{Vgs) = (1-Vgs/Vp)e (I11-11)
Fd(Vds) = (1+Vds/ldss/Rdso) (Vds)Vtan) (II-12a)

Fd{(Vgs,vVds) = 1+Vds/Idss/Rdso-((Vtan-Vds)/Vtan)? {(Vds<{Vtan) (II-12b)
Vtan sigue la parédbola (linea de trazos) que pasa por el origen y
por el punto (Vdt, Idt) en la fiqura I1I-23.

Idt = (Idss + Vdt/Rdso) (I11-13)

Vtan = Vo.[1+(1+2,.Rdso.idss/Vo)-5] (11-14)
donde

Vo = (I-Vqs/Vp)e.the/z/(ldss.Rdso+th) (II-15)

Los pardmetros que aparecen en las relaciones (II-11) a (II-15) son:
Vp : Tension de gate de pinchoff
Rdso: conductancia de salida cuando Vgs=¢
Idss: corriente de saturacién drain-source

Se puede observar que existen dos ecuaciones (II-12) para
representar Fd sequn estemos en la zona Vds¢(Vtan donde las
caracteristicas son fuertemente no 1lineales respecto a Vds o en
Vds>Vtan donde se pueden considerar cuasi-lineales también respecto a
Vds. Por otra parte, las variables independientes utilizadas son Vgs y
Vds (Fig.II1-22) en vez de utilizar Vgi y Vdi que son las. caidas de
tension de la unién schottky y la fuente Ids directamente (Fig.II-21).

Tajima et al. [(36] han propuesto un modelo de ecuacién Unica para
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Ids, funcion de Vgi, Vdi. Posteriormente Obregon [321 modifico y

completé el modelo de Tajima. Su expresion analitica viene dada por :
Ids = ldss.Fg(Vgi,Vdi).Fd(Vgi,Vvdi) (I1-16)

Cuyas funciones vienen expresadas cono:

Fg = [Vgin-(1-exp(-Mss.Vgin))/Mssl/Kss (I1-17)
Fd = l-expl[-Vdin.(1+Ass.Vdin+Bss.Vdin®)] (I1-18)
Kss = 1-[l1-exp(-Mss)1/Mss

Vgin = 1+(Vgj-yphi)/vp

(I11-19)
Vdin = Vdi/Vdiss/{(1+Wss.Vgi/vp)
Vp = Vpo+Pss.Vdi+Vphi

Los parémetros a destacar son:

Idss: corriente de saturacion drain-source
Vpo : valor opuesto a la tensién de pinchoff
Vgi

Vgi(t-71) siendo T el tiempo de transito
En la figura 1I-24 se puede apreciar la representacién de la
fuente Ids en funcién de Vdi tomando Vgi como parametro. Si comparamos
con la figura II-23 podemos observar que este transistor tiene una Idss
mayor, 1o cual nos hace pensar que las ecuaciones (II-16) a (II-19)
responden a transistores con mayores niveles de intensidad de drain
{mayor potencia de salida).

Materka et al. [7] han publicado en 1985 un modelo de fuente Ids
muy interesante. La ecuacioén de partida es identica a (II-16) pero Fg y
Fd son dos ecuaciones simples. La expresién total viene dada por:

Ids = Idss.(1-Vgi/Vp)®.Tanhfx.Vdi/(Vgi-Vp)] (II-20)
Vp = Vpo+ yVdi

Idss= es la corriente de saturacién drain-source

Vpo= es la tensién de pinchoff

% ¥y ¥ = son paranretros de ajuste del modelo
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La funcion Tanh adquiere su mayor importancia en el tramo de curva
donde su crecimiento es mayor (valores pequefios de Vdi) y la expresion
(1-Vgi/Vpl)® tiene importancia en el tramo de variacion lenta de Ids.
Esto es 16gico debido a que cuando Vdi»»> 1la funcién Tanh-->1. En la
figura I1I-25 se pueden observar las curvas caracteristicas de la
ecuacion (II-20) para un transistor
GaAs-FET .

Por altimo diremos que existe otra aproximacioén que merece
destacar [381 por haber sido implementada en el conocido programa de

simulacién SPICE [39], siguiendo el modelo desarrollado por Curtice
£371.

iDs = B.(VGS—Vt)E.(1+P.VDS);tanh(«.VDS) (11-21)

donde:
Vt tensidén de threshold

parémetro de transconductancia

parametro de modulacion de la longitud del canal
«  parametro de la funcién tangente hiperbOlica

Como en los casos anteriores, se puede definir la corriente
instantanea como

Ids(t) =fCVgi(t~-1),Vdi(t)]

- siendo T el tiempo de transito, considerado como un parémetro del
modelo. ’

I11-4.2 - UNION SCHOTTKY

Volviendo sobre la figura 1I1-21 se puede observar dos elementos no
lineales en paralelo: la fuente Igs y la capacidad Cgs. Estos dos
elementos junto con las resistencias serie Rg, Ri y Rs representan una
unioén schottky real C71, (831, £29]1, (331,

La ecuacion no lineal de la capacidad gate-source viene dada por:

~ -F
Cgs = Cgso(1-Vgi/Vbi) para Vgi<K.Vbi (11-22a)
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donde K es un parametro del modelo.

La expresion (11-22a) crece rapidamente para valores de Vgi
mayores que K.Vbi lo cual representa un grave problema a la hora de
utilizar del modelo en el ordenador. Lo que se ha hecho es aproximar la
caracteristica Cgs por una recta a partir del puntoe limite, La
pendiente de la recta serd el valor de la expresién (II-22a) en el
punto Vgi = K.Vbi y ademads deberd pasar por dicho punto. La expresion
resultante viene dada por:

¥4
Cgs = Cgso{1-kK) [¥ .Vgi/Vbi+l-k.(1-%}1] Vgi>K.Vbi (11-22b)

Los parametros que aparecen en (II-22 a y b) son:
Cgso: capacidad gate-source cuando Vgi=g#
Vbi: potencial de contacto en gate
¥.k: parametros que dependen del tipo de transistor
La fiqura 1II1-26 representa la variacién de la capacidad Cgs en
funcidén de Vgi. Los valores de 1o0s parénmetros vienen dados en la
literatura £71.
La fuente de corriente Igs se representa por la ecuacioén
exponencial tipica de un diodo de unidén dada por:

Igs = Ins.lexplas.Vgi)-1] (I1-23)

donde:
Ins: es la corriente de saturacion
«S : es un parametro que depende del diodo.

En la ecuacién (II-23) se puede intuir un problema andlogo al
ocurrido con la capacidad Cgs, es decir, el término explas.vgi) se hace
desmesuradamente grande al crecer Vgi lo cual crea problemas de
convergencia en programaciéon. Para solventarlo vamos a aproximar la
ecuacién (II-23) por una parabola a partir de una determinada cota
superior M del producto xs.Vgi, es decir:

P(Vgi)
P{Vgi)

i

exp(M) .[1+(xs.Vgi-M)+(xs.Vgi-M)2/2]); «s.VgidM (I11-24a)

explus.Vgi) xs.Vgic=N (II-24M)
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Por tanto la expresién (I1I1-23) queda definitivamente de la forma:
Igs = InslP({Vgi)-13] (1I-25)
11~4.3~- EFECTO BREAKDOWN

En la seccion II-3 se ha discutido el efecto de avalancha o
breakdown. Vamos ahora a modelizarlo aunque, al igqual que ocurria con
la fuente Ids, existen en la literatura varios modelos de los cuales se
discutirén Unicamente los que hemos considerado mas significativos [73,
{311, t£321.

Tajima el al., [313, simulan la fuente de corriente Idg mediante
dos ecuaciones dependientes de los parametros Vb {(tensidn breakdown) y
Rb {resistencia serie} es decir:

1dg
Idg

2 para Vr ¢ Vb (II-26a)
{Vr-Vb)/Rb para Vr >=Vb (1I-26b)

"A su vez, Vb y Rb son funciones lineales de la fuente de
intensidad Ids de la forma:

Vb
Rb

]

Vbo + Rl.Ilds (I1-27a)
Rbo + R2 (Ids/Idss) (II-27b)

i

conociendo los par&metros Vbo, Rbo, Rl y R2 se puede describir el
efecto breakdown. En la figura II-27 se pueden observar las
caracteristicas de la corriente 1dg en funcién de Vds tomando Vgs como
parémetro y en la figura 1I-28 se representa la misma corriente ldg
pero en funcién de Vdg=Vr tomando asi mismo Vgs como parametro. En esta
ultima grafica se observa como una vez que el FET se encuentra en
pinchoff'(Vq<=Vp), la caracteristica breakdown depende exclusivamente
de la diferencia de tensi6tn entre gate y drain. .
Obregon {323 aproxima el efecto breakdown por una funcién

exponencial de la forma:

Idg = Insr.[l+Insro.Vdis=re]x=r (I1-28a)

«sSr = [Asr-Bsr.Vgil (11-281)
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La expresién (I1I-28) es una funcion directa de las tensiones
tomadas como independientes Vgi y Vdi (fig.II-21) e introduce cinco
paradmetros: Insr, Insro, asro, Asr y Bsr. En 1la figura II1-29 se puede
observar las caracteristicas obtenidas a partir de las ecuaciones (II-

28) para un transistor MESFET.

-8
N 1dg (ma) N idg (ma) —s
51 -6 —4 -3-2 51 —4 =3 -2
4~ 4
3k 3 L
2 - _1 2 » _1
1 b ¥
i /VQFO(V) ! //g&-o(v)
| 1 > 1 ] [ >
0 5 10 15 Vds (Volts) 0 5 10 15 Vdg (Volts)
Fig.I1I-27 Idg funcioén de Vds Fig.1I-28 Idg funcién de Vdg

Sin embargo, Materka el al (7] modelan el efecto breakdown
mediante la caracteristica de un diodo.

Idg = Insr.lexplasr.Vri-13 (I11-29)

La diferencia fundamental estriba en que los parametros de la
ecuacion (II1-29) son diferentes de los valores habituales de un diodo
schottky.

Por analogia con la expresién (11-23) vamos a definir una cota
superior Mr para el producto asr.Vr a partir de la cual la expresion

(II-29) se aproxima por una pardbola. Nos queda:

Pr(Vri=exp(Mr).[1+(«sr.Vr-Mr)+{asr.Vr-Mr)2/21; osr.Ved>Mr (1I-38a)

Pr(V;) = explasr.Vr) i asr.Ve<=Mr (11-3@b)
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La ecuacion (II-29) quedard expresada de la forma:

Idg = Insr.CPr(vri-13 (I11-31)

La ventaja de esta expresion respecto a (II-26) y (II-28) radica en el
hecho de que unicamente introduce dos pardmetros Insr y «sr pero viene
dada en funcion de Vr en vez de las tensiones independientes Vgi y Vdi
como ocurria con (I1I-28).

En la figura I1I-30 observamos la forma de la corriente Idg en
funcién de Vds tomando Vgs como parametro para los valores Mr=4¢,
xsSr=1.28V-* e Insr=6.5nA.

I1-4.4 - CALCULO DE LOS PARAMETROS DE UN GaAs-MESFET

Hasta ahora lo que se ha hecho es describir el modelo qran sefial
de la fiqura II-21. De la observacion de dicha figura se puede concluir
que para cada tipo de transistor es necesario conocer trece elementos
considerados como lineales ademds de los parémetros incluidos en los
modelos de los elementos no lineales escogidos para describir nuestro
dispositivo.

Algunos de estos parédmetros se pueden obtener a partir de las
medidas en continua mientras que otras necesitan de las curvas
caracteristicas o de medidas de parémetros de scattering en pequefia
sefial. En el presente apartado se va a sequir un proceso secuencial
para calcular todos los elementos y parametros del circuito hasta
tenerlo totalmente caracterizado.

a) Calculo de Rs v Rd:

Vamos a calcular en primer lugar la resistencia de source Rs. Para ello
se hace pasar una corriente continua por la uni6tn gate-source
manteniendo flotante el terminal de drain. El circuito equivalente que
se obtiene es el de la figura II-31 ; nmediante el amperimetro se puede
conocer la intensidad Ig y midiendo la tension Vds se puede poner [71,
[291:

(Rs = AVds/A Ig) drain flotante (II-32)
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El problema de esta medida radica en la estrecha dependencia de Rs con
la corriente Ig por lo que se hace aconsejable hacer un amplio nuimero

de medidas para diferentes valores de Ig y tomar su valor medio.

S @ 0,
Y

4 g —> Schottky A

Vgs Ri Vds

R
L S(‘”Qurce l ) L

Fig.II-31 Circuito de medida de Rs
De forma an&loga se puede medir Rd alimentando la unién drain-gate
y midiendo la tensién drain-source manteniendo esta Gltima flotante

{Rd = AVds/ Alg)isource flotante (11-33)

. Rg <—Id Rd
(A — A AN —2

Fig.II-32 Circuito de medida de Rd
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El problema de medida de Rd es andlogo al de Rs por lo que también
se necesitara un amplio namero de medidas.

b) Unioén schottky real: calculo de Rq, Ri, as y Inss

Al hablar de la medida de Rs, se ha puesto de manifiesto la
dificultad de dicha medida debido a su dependencia con Ig
(Fig.II-31), Este problema se ve agravado cuando se alimenta el
terminal de drain ya que Rs varia también cuando se aplica una tension
en dicho terminal. Kurita et al. [33] demuestran esta variacion,
pudiendose adem&s medir Rs y Rg junto con los paré&metros de la union
schottky de la ecuacién (II-25). Para ello vamos a utilizar el modelo
de la figura II-33 en la que se puede apreciar estructura unilateral y
ademas se ha separado la dependencia de lds con Vgi y vdi.

Fig.II-33 Modelo de MESFET unilateral

El hechb‘de no tener en cuenta el efecto breakdown se basa en que vamos
a actuar en la zona de las curvas caracteristicas en la cual 1Ids es
aproximadamente constante con Vds, y por tanto aun no ha aparecido
dicho efecto., Este valor de Vds también nos va a permitir despreciar la
componente de Ids dependiente de Vds.

Como primer paso se deja el terminal drain flotante y queda la
caracteristica de un diodo real de la forma:
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Vdiodo = Vgs = Ig.R + (1/xs).in{Ig/Ins) (11-34)

donde R = Rg+Ri+Rs.
Por otra parte, se construye experimentalmente la curva de la
figura I11-34, y cuando Ig es pequefia ( 10@pA) se cunmple:

1g.R <¢ (1/«s).1n(Ig/Ins) (11-35)

estando ademds en la zona lineal de la grafica logaritmica. Esto
permite calcular l/«as como pendiente de dicha recta, al mismo tiempo
que se puede calcular el paréametro Ins. De esta forma se conocen los
dos parametros de 1la uniétn schottky xs e Ins, ya dque estos son
independientes del punto de polarizaciotn.

N\
Ig (mA)
10 L Drain : OPEN
1 .0 . q/s - 24‘4
0.1 L Zona lineal
0.01 L.
Vgs (V)
.001 | S
0 0.5 1.0 1.5

Fig.I11-34 Caracteristica Ig-Vgs cuando no
esta alimentado el terminal de drain

Una vez conocidos as e Ins, tomando puntos donde la curva deja de



ser lineal, se puede aplicar la ecuacién (I1I1-34) y tomando el valor de

Rs de 1la ecuacién (11-32) se puede calcular Rg (293 segin la expresion
(11-36).

Rg = (R-Rs) /3 (11-36)

El problema, ya apuntado anteriormente, es que Rs no depende
unicamente de Ig sino que ademids es funcidén de la alimentacidn del
terminal drain, ya que Rs aumenta cuando hay tensiéon en dicho terminal.
Esta es la razén que induce a efectuar el an&lisis cuando la tensioén en
el terminal drain hace que Id este en la zona de saturacién
(dependencia con Vdi despreciable). Entonces, teniendo en cuenta el
circuito de la figura II-33, se puede escribir:

Vgs = Vgi(Ig) + Ig.R"+ [gm.Vgi(Ig)+Iol.Rg (11-37)
Id = Io + gm.Vgi(Ig) (11-38)

donde R'Y RS representan a R y Rs cuando el terminal drain esta
polarizado. Io es la componente de Id debida al valor escogido de Vds.

A A
Ig (mA) 60 “wtd(mM
10 » Wﬁ:l&OV V&F=3V
, 50 L.
!
1.0 |. [ 40 1.
!
1
O b
{
i
i
0.01 L. !
2
H
]
001 In’ : VQSQI) e 1 i i VgS(V\)
Il ~ 7
0 1. 15 2. 25 -3.~-2.-1. 0 1. 2. 3. 4
Fig.11-35 Caracteristica Ig-Vgs Fig.I11-36 caracteristica Id-Vgs
(alimentacién en drain) - {Vds = 3 volts)

El primer término de (II-37), dependiente de 1Ig, representa la
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caida de tensiéon en la unién schottky, y por tanto es independiente del
circuito de drain (unilateral); el sequndo es la caida de tension en
las resistencias debida a 1g, y el tercer término representa la
contribucion a la caida de tension en Rg de la intensidad Id.

Visto esto, se constituyen las curvas experimentales de las
fiqguras II-35 y 1I-36.

Cuando Ig es pequefia (zona lineal de la curva de la figura I1I-35)
el término Ig.R° se puede despreciar en la expresion (II-37) y,
despejando Vgi en (I1I1-38), se puede poner:

Vgs = (1/gm+R8).Id-Io/gnm (I1-39)

Teniendo en cuenta la figura II-36 se pueden calcular los teérminos
(1/gm+R8) e (Io/gm). Si ahora se combinan las curvas de las figuras II-
34,35,36, quedan perfectamente determinados 1los parametros gnm,Io,RS8 y
R’. En efecto, una vez conocido RS, de la ecuacién (II-39) se pueden
obtener ahora 1los términos (1/gm+R§) e (lo/gm}. Como ya se han
calculado gmn e Io de la ecuaciétn (II-38), se conoce inmediatamente
Vgi(Ig). Si se toma un valor de lg sobre la zona lineal de la grafica
11-36, y aplicando (II-37), se puede calcular R°, y por tanto Ry:

R = (R"-R§)/3 (I1-49)

Si adends recordamos que Ri=R’-R§-R§ se conocen entonces todos los
parénetros del diodo schottky real.

Kurita et al. [33] obtuvieron los siguientes valores:

Ins=1.14pA w«s=24.1 R=18.5Q

1g=1001A R&§=21.90 R =680 10=39.5mA gmo=14.lmmho
Conviene resaltar de estos valores la qrén diferencia que existe entre
el calculo de R con el terminal de drain flotante y R° cuando se aplica
una tensién Vds.

c) Parédmetros del efecto breakdown:

En el efecto breakdown.el nimero de paradmetros a calcular depende
del modelo elegido. Ahora bien. si se consique medir experimentalmente
la corriente Idg (a través de medidas en impulso), mediante simulacién
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con ordenador, se podran obtener los parémetros del modelo escogido
para Idg.

F—Vr —
G Rg Rd D

lg — ‘ <—ldg <—Id

Vgi

b

lgs lds

Rii

!
i

-

Rs

Fig.II-37 Modelo de continua de un GaAs-MESFET

En el modelo de continua de la figqura II~37 la corriente breakdown
Idg fluye de drain a gate. Las relaciones entre corrientes son:

Id
Ig

Ids+Idg ‘ (I1I-41a)
Igs-ldg (11-41b)

De las relaciones (II-41) se deduce inmediatamente que cuando la
union schottky estd inversamente polarizada la corriente I¢gs es nula:.
midiendo en gate se puede conocer la corriente Idg. Por otra parte,
como ya se conocen las resistencias Rd y Rg, se puede deducir la
tension Vr. Quiere esto decir, que podemos medir experimentalmente la
corriente breakdown bien en funcion de Vds como en el caso de la figura
I1-27, o de Vr como en las fiquras 1I1-28,29,38. A partr de aqui,
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buscando por cualquier método de optimizacién una concordancia entre
las curvas tedricas y las experimentales, se deducen los parametros del
modelo elegido para simular este efecto.

Conviene resaltar que si se elige el modelo de las ecuaciones (II-
26) y (11-27), es necesario conocer previamente los parédmetros de la
corriente Ids. Lo mismo ocurre cuando se elige el modelo de la ecuacién
(I11-28) ya que depende de las tensiones internas Vgi y Vdi. Sin embargo
con la ecuaciéon (I11-31) ésto no es necesario pues depende directamente
de Vr.

d) Parametros de la fuente Ids:

Cuando se desea calcular los parametros de la fuente de intensidad
Ids sin conocer previamente losg de la corriente Idg, se deben de hacer
nedidas experimentales pulsadas para valores de Vds no nuy elevados, es
decir, antes de que se produzca el breakdown. El circuito a tener en
cuenta en este caso es el de la fiqura II-38.

G Rg Rd D
._—'*“——_/\/\/\/ A A

0 lg —>

«—Id 1

Vg

-

L |lgs  vdi lds
Vgs Ri i Vds

Rs

Fig.II-38 Modelo CC unilateral de un GaAs-MESFET
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Si medimos Id en funciétn de Vds, tomando Vgs como parametro
(Fig.1I-39), y teniendo en cuenta que conocemos el resto de elementos
del circuito de la figura I11-38, se pueden determinar los parédmetros de
Ids utilizando cualquer método de optimizacién convencional.

En el caso de que se conozca previamente 1dg, se pueden medir las
curvas caracteristicas para valores de Vds gque pueden llegar a la zona
breakdown. Dichas curvas responderdn en este caso al circuito de la
figura II-37. En la figura 1I-4¢ podemos observar las curvas

caracteristicas obtenidas por Materka et al. [71, incluyendo el efecto
breakdown.

e) Modelo pequefia sefial:

Quedan aun por calcular todos los pardmetros inductivos vy
capacitivos considerados como lineales, adends de la capacidad no
lineal Cgs (Fig.II-21). E1 célculo experimental de estos elementos
exige la medida de parametros de scattering pequefia sefial. El modelo
equivalente a tener en cuenta es por tanto el de pequefia sefial (Fig.I1I-
41), del cual se deduce inmediatamente que los puntos de polarizacién
deben de estar alejados del breakdown y la unién schottky polarizada en
inverso £341,L351,C361.

Como se conocen las curvas caracteristicas Ids, podemos deducir,
mediante las relaciones (II-8), los valores de gm y Gd para cada punto
de polarizacién. Midiendo entonces parametros de scattering en una
determinada banda de frecuencias (para una serie de puntos de
polarizacién dados) se puede simular la caracteristica Cgs (Fig.II-
26), es decir sus parametros Cgso,Vbi, y k, junto con el resto de los
elementos lineales del modelo.

gm = ( 9Ids/ dVgi) (Vgso,Vdso) (1I-42a)
Gds= { 9lds/ dVdi) (Vgso,Vdso) (II-42b)

siendo (Vgso,Vdso) el punto de polarizacion elegido. Naturalmente, el
tiempo de retardo de los portadores 7 se tiene en cuenta utilizando en
el modelo linealizado gh dado por:

g = gm.exp(-jwr) (11-43)
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II-5.- MODELIZACION FISICA

Un interesante punto de vista en la modelizacién FET es el
descrito por Madjar et al. [6], modelo utilizado posteriormente en la
modelizacion de un Dual-Gate-MESFET ([46]. La figura I1I-42 muestra el
modelo intrinseco del MESFET junto con el resto de los elementos de la
malla. Los diodos representan uniones schottky gate-source y gate-
drain, los cuales se suponen ideales [6]1. Rsd y Rss representan las
resistencia s de 1la lamina activa hasta los contactos metdlicos en
drain y source, mientras gque Rsub representa las pérdidas en el
sSubstrato.

El método de analisis no lineal del transistor proporciona
soluciones analiticas aproximadas para las ecuaciones diferenciales del
semiconductor, incorporandoc la geonmetria del dispositivo y los
parametros del material. El problema puede resumirse de 1la siguiente
forma: dadas las tensiones instantaneas Vgs, Vds y sus derivadas
temporales, se pueden calcular las corrientes instantaneas Id, Ig. Is.

El transporte de carga en un dispositivo MESFET est& gobernadoc por
una serie de ecuaciones [411,0421, que se pueden escribir como:

VW= - e.(Nd-n) /€ | C(11-44)
q.(dn/Rt) = V.7 (11-45)
T = - e.nV + e.D.Vn (11-46)
Jt =T + €.(JE/O) (11-47)

Nd: concentracién de donadores

e: carga del electrdn

€: permitividad dieléctrica

J: densidad de corriente de conduccién

E: campo eléctrico

Vv: velocidad media de transporte

Las incégnitas de las ecuaciones son la distribucién instantanea

kde portadores n, el potencial eléctricoYy la densidad de corriente
total Jt. La resolucién de este sistema de ecuaciones pasa por'el
conocimiento de las condiciones de contorno geométricas, las tensiones
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externas aplicadas y la relacién velocidad de portadores—campo
eléctrico.

Madjar et al.[6] aproximan 1linealmente 1a caracteristica v(E)
(linea de tramos cortos en Fig. II-14) de la forma [41] dada por la
ecuacién (II-48). En este caso, éolo se considera la zona de canal
debajo de la gate. La ecuacién completa de v{(E), incluido la zona de
movilidad negativa, fue dada por Yamaguchi et al. [42].

v(E)
v{E)

]

p.E E<=Epl (11-48a)
vs E> Epl (11-48b)

i

Si consequinos encontrar una expresion analitica para la densidad
de portadores n, estaremos en disposicion de deducir expresiones para
la densidad de corriente y los campos. Para ello, la regién activa bajo
gate puede dividirse en tres secciones (Fig.I1-43): Una regién de
deplexion (n=8), una regioén de canal 1libre (n=Nd) y una regién en la
que n varia de @ a Nd segin la coordenada "y"“.

v A Gate
LAAALLLARRARARARRRRARRNY
n==0' Fig.II-43 Regién activa
depletion a bajo la gate
Source Drain
>
g

La altura “d" de la zona de transicion es del orden de 6 veces la
longitud de Debye [6]. La altura del canal d1(X) varia fuertemente con
Vgs pero débilmente con Vds. La region de transicion puede describirse
£41] como:

ni{x,y} = Nd[1¥m(x—r)J.£1+cos(n(y-d1)/d)]/2 (II-49)

donde los parémetros « y I se deducen de las condiciones de contorno.
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Conocida la funcién distribucién de portadores, se pueden deducir
la expresién para el campo eléctrico sin mids que resolver las
ecuaciones de Poisson y Laplace [61,[41]). Posteriormente, conocido el
campo eléctrico se pueden calcular numéricamente las corrientes (411,
aunque Madijar et al. [6] las resuelven analiticamente.

La corriente de desplazamiento viene dada por la expresion:
Jdis = €.(3E/AL) (11-58)

integrando sobre las condiciones de contorno de los electrodos. Pero,
teniendo en cuenta que el campo eléctrico depende de Vgs,Vds, la
corriente de desplazamiento se podr& poner en funcion de las derivadas

temporales de estas tensiones:

Ig = GVGS.(dVgs/dt) + GVDS.(dVds/dt) (I1-581)
Id = ICON + DVGS.(dVgss/dt) + DVDS.(dVds/dt) (I1-62)
Is = ICON + SVGS.(dVgs/dt) + SVDS.(dVds/dt) (II-53)

siendo ICON 1la corriente de conduccitén. El resto de los pardmetros son
coeficientes capacitivos no lineales que, junto con ICON, dependen de
los valores instanténeos de Vgs y Vds. Debido a la continuidad de la
corriente, los coeficientes estan relacionados de la forma:

SVGS
SVDS

DVGS - GVGS : (I11-54)
DVDS - GVDS (I11-55)

Por otro lado, la resistencia de carga efectiva Rc, a través de la
cual se carga y descarga la regién de deplexion, es una funcién no
lineal de Vgs y Vds. El calculo est4d basado en considerar la regién
activa bajo la gate como wuna linea de transmisién distribuida R-C.
Teniendo en cuenta que la potencia disipada en la malla distribuida es
igual a una malla equivalente que contenga a Rc y la capacidad total
del canal podemos escribir:

l
3
Rc iJ(‘ (1-C(x)/Ct)2.R(xX).dx (I1-56)
0
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donde:
Ct: es la capacidad total del canal

C{x}): es la capacidad en el canal entre § y x
R(x): es la resistencia de canal por unidad de longitud

Debido a que se conoce la relacién entre la velocidad electronica
y el campo eléctirico, el tiempo de transito se conoce a partir de la
distribucitn del campo eléctrico. El resto de los paréametros del
circuito estan suficientemente vistos en la figura I1I1-21.

IT-6.— RESULTADOS EXPERIMENTALES

Vamos a modelizar experimentalmente un transistor GaAs-MESFET de

media  potencia. Se trata de un  MITSUBISHI  MGF-1882 cuyas
caracteristicas dadas por el fabricante son:

Banda de frecuencias de utilizacién: 2~14GHz

Pout a 1 dB de comprensioén de ganancia: 22dBm a 12GHz

Ganancia asociada: 7dB
Eficiencia en Padd: 18%
Empagquetado: metal/ceramico

El modelo que se va a utilizar es el de la fiqura 1I-21 y las
ecuaciones corresponderan al modelo de Tajima modificado [3863, [32]
dadas en: (1I-16,19) para 1la fuente no lineal Ids, (1I1-22,23) para la
unién schottky y (I1-28) para el efecto breakdown.

El procedimiento de medida de continua en impulso empleado ha sido
explicado ampliamente en el apartado II-4.4. En la gré&fica de la figura
II-44 hemos representado los resultados experimentales y la posterior
simulacién del modelo de la corriente Id en funcién de Vds tomando Vgs
como pardmetro correspondientes al circuito de 1la figura II-38. La
tensién externa Vds Gnicamente se ha medido hasta 5V con objeto de
evitar el efecto breakdown que como veremos empieza a dejarse sentir a
partir de Vds=7V.

Si tenemos en cuenta que mediante los circuitos de las figuras II-
31,33 podemos medir experimentalmente la unién schottky real, Rd y Rs,
se deduce inmediatamente las curvas caracteristicas de la fuente Ids en
funcién de Vdi tomando Vgi como parametro representadas en la grafica

de la figura II-45. En la figura 1I-46 se pueden observar los puntos
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experimentales de Igs puesta en funcién de Vgi. Vemos que sigue
perfectamente la caracteristica de un diodo schottky.

Una vez qﬁe hemos medido Ids, Igs y las resistencias Rg, R4 y Rs,
podemos medir la corriente Idg (efecto breakdown). En la figura I1}-47
estan representados 1los puntos experimentales. teniendo en cuenta que
para obtener las curvas de simulacioén se ha empleado la ecuacioén (I1I-
28), la representaciéon de Idg se hace en funcién de Vdi tomando‘Vgi
como parametro.

Una vez hechas las medidas en impulso de las caracteristicas de
continua de las fuentes de intensidad no lineales asi como de las
resistencias Rg, Ri, Rd y Rs nos quedan por obtener todos los elementos
inductivos y capacitivos lineales asi como la capacidad no lineal Cgs.
Siguiendo el procedimiento descrito en el apartado e) de 1I-4.4, henos
representado en las figuras II-48 y I1I-49 las pendientes de la fuente
de intensidad Ids, es decir, los parénetros Gm y Gds. Se puede observar
que la representacioén se ha hecho en funcién de las tensiones externas
pues nos va a interesar conocer sus valores en cada punto de
polarizacion. El circuito de pequefla sefial que vamos a utilizar es el
de la figura II-41. |

En las figuras 1I-50 a 1I-53 se ha representado los parametros de

scattering sefial sobre carta de Smith para S11 y S22 y diagrama polar
' para S12 y 521, Esta representacion se ha hecho a partir del ajuste de
los pardmetros medidos experimentalmente en médulo y fase en funcién de
la frecuencia y que podemos observar en las figuras II-54 a II-57. El
punto de polarizacién exigide ha sido Vgs = -1Volt y Vds = 6 Volts y
corresponde a la zona de comportamiento lineal de del transistor.

Para este punto de polarizacion y mediante un programa de
simulacién se han obtenido los siguientes valores:

It

Vgs
Vds

-ivolt Ig
6Volt Id

i
1

1~>mA Cgs
184 mA Ggs

1.62 pF Gn
infinito Gds

103 m
7.7l n

1]
i
"
#

ASi'observamos los valores de Gm y Gds vemos que estan de acuerdo
con las graficas de las fiquras II-48 y 1II-49 para ese punto de
polarizacién.

Teniendo en cuenta la ecuaci6on {II-22}, la curva que se obtiene
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MGF-1802 : S1i1

Vgsce = -1 Volt
Vdsce = 6 Volt

——— —— ——

Fig.11-50 Parametro S11

MGF-1802 EZEJ S1i2

Vgsce = ~1 Volt
Vdscec = 6 Volt
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270

Fig.II-51 Pardmetro S12
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Vgsce = =1 Volt
Vdsce = 6 Volt
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Fig.11-52 Pardmetro S21
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para la capacidad Cgs esta representada en la figura II-58.
En este instante estamos en condiciones de obtener todos los
parametros del modelo de la figura II-21 dadas en la tabla II-l1.

Tabla 11-1
Parametros del GaAs-MESFET MGE-1802

Parametros Lineales:

R. Lineales(Ohm): Rg = 3.2 Rd = 1.5 Rs = 6.3 Ri=2.1
L. Lineales (nH): Lg = $.297 Ld = 8.32 Ls = 9.039

C. Lineales (pF): Cdg = 0.057 <Cds = 6.293

C. Empaquetado: Cpgs = #.31 Cpds = 0.3

L. Empaquetado: Lpg = 0.167 Lpd = 8.127

Par&metros no Lineales:

Cgs:CgsolpF) = 1.592 Vbi(Volt) = 9.8 Fs = 9.5

Igs:Ins(nd) = 8.87 xs{1/Volt) = 25

Idg:Insro(nd)= 0.90304 w«sro = 1.81 Insr(ndA) = 294
Asr = 3.6 Bsr = 1.24

Ids:Idss(mA) = 232 Mss = 26.6 Vphi(Volt) = 17.6
Vpo(Voltl= 2.21 Pss = g.081 Ass = 0.002
Bss = $.0662 Wss = @§.81 Vdiss{(Volt)= 0,096

Tiempo de transito (ps) = 5,41
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CAPITULO TIIT

ANALTISIS NO LINEAL: BALANCE ARMONICO




I111.1.— INTRODUCCION

En el capitulo II se ha puesto de manifiesto la necesidad de
introducir elementos no lineales en la circuiteria de microondas, esto
ha hecho que en la década de los setenta, y sobre todo en los Gltimos
afios, haya sido motivo de especial atencién de 1los investigadores el
desarrollo de métodos y programas de resolucion de circuitos no
lineales. A pesar de todo, los métodos de andlisis no lineal no tienen
caracter general por lo que la elecciOn de uno u otro, para resolver un
problema especifico, dependerd de una dgran variedad de factores:
estructura del sistema, forma de las ecuaciones diferenciales, tipo de
no linealidades. resolucién de problemas transitorios o estacionarios,
etc.

Los métodos de analisis de sistemas no iineales se pueden
clasificar en cuatro grandes grupos [43]:

a) Métodos de inteqracién directa:

Estos métodos de resolucidn consisten en resolver, en el dominio
temporal, un conjunto de ecuaciones integro-diferenciales que definen
el sistenma [441. Este tipo de métodos temporales estan gestionados por
programas tales como CIRCEC, SPICE, etc. El problema que plantean estos
nétodos se presenta cuando interesa conocer UQnicamente 1la respuesta
estacionaria de un sistema excitado por generadores de igual periodo.
Como es sabido, al integrar el sistema de ecuaciones se obtiene tanto
la soluciétn del estado estacionario, como la respuesta transitoria.
Esta respuesta transitoria decrece con el tiempo para 1los sistemas
fisicos y esto hace que exista un gran consumo de tiempo de calculo.

Una forma de evitarlo es utilizar 1lo que se denomina métodos
shooting [45]. Basicamente estos métodos tratan de encontrar un vector
de condiciones iniciales X(0) tal que, cuando el sistema de ecuaciones

se integre sobre un periodo completo T, el vector de estado sea
X(T)=X(0)

b) Series de Volterra:

Las series funcionales de Volterra han sido anmpliamente utilizadas
en el estudio de sistemas que contienen no linealidades débiles [461,
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[471, [48) y estan particularmente adaptadas para el calculo de
pequefias distorsiones en los sistemas de comunicacién. Se trata de una
generalizacién del analisis convencional de series de potencias para
circuitos no lineales, el cual expresa la salida de un sistema no
lineal dinamico en potencias de la entrada.

Si llamamos X(t) e Y(t) a la entrada y salida respectivanente, la

serie de Volterra aproxima Y(t) por un sumatorio acotado de la forma:

N oo oo
Yet) =5 ..fhn(ul,....un).X(t—~u1)...X(t—un).dul...dun 1=
n=1

- N3 -

N
= j{: ¥n(t) (111.1)
n=1

donde hn(ul,...,un) es el nacleo de Volterra de orden n, y el término
del sumatorio anterior puede ser interpretado como la convolucién de
una respuesta impulsional equivalente con 1la potencia n-ésima de la
entrada. En 1la figura III-1 se muestra la representacién del sistema no
lineal, esta representacion serda (til siempre y cuando el nimero de
términos requeridos para representar Y(t) adecuadamente no sea
excesivanente grande.

Y1(t)

h1(U1)

+
SY(®

-+

Y2(1)

4

X(t) | - h2(U1,U2)

(R A R NN

hn(U1,...,Un)

Yn(t)

Fig.I11I-1 Representacioén de un sistema no lineal
en series de Volterra

c)} Funcién descriptiva vy parametros qran sefial:

La funcion descriptiva es un nétodo aproximado muy utilizado en
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el anilisis de circuitos no lineales. Trata de extender el concepto de
respuesta en frecuencia de sistemas lineales a los sistemas no lineales
(431, (481, [49]. Supongamos que introducimos al sistema una entrada
sinusoidal X(t)., se define la funcién descriptiva al primer armonico
como el conciente entre la componente fundamental de la salida y la

entrada. Esta operacién se puede expresar formalmente como:
Y = A= (X) (I11-2)

donde la operacién es, en general, el resultado de resolver una
ecuacion diferencial de la forma:

ay dr—yY dn—1
+al. + an.Y = bl.
atn din—2 B+ S ALkt

teaat bn.X (111-3)

siendo el operador A-:

dnmi dnv-a
.+ b2,
dtn-2 dtr—=

bl.

+.s6t bn

Ao

(I1i-4)
dn dn—- 1

+ al.
dtn gt

+eoet AN

La precisioén de este tipo de andlisis depende del nivel de filtrado que
tengan los arménicos superiores a la salida. Como vemos este mnmétodo es
una aproximacion al arménico fundamental y pierde el resto de la
informacién arménica del sistena.

Otro método utilizado en analisis y disefio de sistemas no lineales
orientado especificamente a sistemas de dos puertas, es partir de la
medida de parémetros de scattering gran seflal (50]., Este tipo de
analisis pierde igualmente informacidén armédnica.

d) Anadlisis Hibrido — Balance Arménico:

Cuando se trata de buscar la respuesta de un circuito no lineal
Gnicamente en el estado estacionario, el Balance Arménico es uno de los
métodos mads atractivos y utilizados actualmente. Ello es debido a su
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gran sencillez conceptual y generalidad; ademds permite utilizar los
algoritmos de resolucion de redes lineales ,proporcionando informacién
arménica.

Se puede considerar como precursor del método a S. Egami (511 en
1974 aunque fueron Nakla y Vlach (521 en 1976 quienes le dieron el
impulso definitivo. Posteriormente ha sido ampliamente utilizado en
andlisis no lineal [451, (531, [543, [551, [561, [571].

El presente capitulo va a tratar precisamente de estudiar
ampliamente el método del Balance Arménico aplicado al analisis de
mallas no lineales (transistores MESFET especialmente), tanto en el
caso auténomo como en el no-auténomo., desarrollando para ello un
completo progranma de andlisis con dos tipos de algoritmos de

resolucioén: sistena de ecuaciones y método del gradiente.

III1.2.- PRINCIPIOS DEL METODO: CASOS AUTONOMO Y NO-AUTONOMO

Aunque como se ha dicho en el apartado anterior, una de las
ventajas del metodo era su sencillez conceptual, para una mejor
comprension del problema vamos a partir de un circuito al cual se le ha
dividido en dos subredes: una lineal y otra no lineal (Fig.III-2)
aunque, eventualmente, esta ultima pueda tener algun elemento lineal.
Posteriormente qeneralizafemos el método para un conjunto de redes
lineales y no lineales.

MALLA MALLA

v(t)
NO—LINEAL LINEAL

Fig.ITI-2 Malla no lineal simple



Supongamos en primer lugar que 1la mnmalla no lineal no contiene
ninguna fuente dependiente de intensidades o tensiones de la malla
lineal. Aumentamos la malla no lineal con una fuente de intensidad

in(t) y 1la malla lineal con una fuente de tensién v, (t) como se indica
en la figura III-3.

MALLA MALLA

NO—LINEAL LINEAL

FPig.I1II-3 Divisién en nallas lineal y no-lineal

Partiendo de una dete;minadas condiciones iniciales, podenos
calcular una determinada tensiéon y corriente vy, (t) e iy, (t)en la malla
no~lineal. A continuacién se igualan 1as intensidades in,(t) = i ,(t),
se calcula 1la tensiodn VL;(t) a través de la malla lineal Y sSe compara
con Vny (t). La solucitn estacionaria se alcanzara cuando Vul(t) =
v, {t). Evidentemente el c4lculo de 1la malla lineal se har4 en el
dominio frecuencial mientras que el cédlculo en la malla no lineal se
hard en el dominio temporal. La otra posibilidad que no se ha
mencionado es trabajar en el circuito 1lineal con la tensién v _(t) =
vw(t) y Dbalancear las intensidades, en este caso la solucién
estacionaria se alcanzara cuando iy(t) = i_(t).

Este método conceptualmente tan sencillo se complica enormemente
cuando aumenta el numerc de mallas lineales y no lineales debido al
16gico aumento de variables a optimizar. En efecto, en el método del
balance arménico cada variable de estado estad representada por un
desarrollo en serie de Fourier que satisface el requerimiento de

“periodicidad, si tenemos N variables de estado y cada una requiere
2.M+1 coeficientes de Fourier, se tendrd N.(2.M+1) variables gque deben
de ser ajustadas mediante un proceso de optimizacion. Esto haria
impracticable el método si no se toma un criterio qﬁe permita reducir
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el numero de variables a optimizar en el sistema. En este sentido han
ido encaminados los esfuerzos de los autores que pretenden utilizar el
método de balance arménico en el proceso de analisis de redes no
lineales {453, (521, (553,

Aunque es dificil establecer reglas de caracter general con objeto
de conseguir una reducci6n de las variables a optimizar, Nakhla et al.
{521 proponen la utilizacién del método siguiendo los siguientes pasos:

1) La red no lineal debera descomponerse en el minimo nuamero de
subredes lineales y no lineales.

2) Los terminales de las subredes lineales se excitaran con
fuentes periddicas en forma de desarrollos en serie de Fourier.

3) Resolviendo las subredes lineales en el dominioc frecuencial y
utilizando una rutina de optimizacién adecuada, se ajustan los
coeficientes de la serie de Fourier de tal manera que se satisfagan las

relaciones de interaccién entre subredes.

T MALLA
&
MALLA s U NO

T Vj LINEAL

®
LINEAL §
-— MALLA
- NO—LINEAL

Fig.III-4 Circuito no-lineal general

Por otra parte Filicori et al. [45], (571 sostienen que las
submallas no lineales deben de ser 1o suficientemente simples para
facilitar la formulacion de sus ecuaciones, y Camacho [55] establece
que hay que considerar todas las tensiones y corrientes que controlan
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los elementos no lineales, como variables desconocidas. ’

Todas estas aseveraciones van encaminadas de uno u otro modo a
reducir e] numero de varibles y por tanto el nimero de ecuaciones que
hay que controlar en el proceso de optimizacién. En el presente trabajo
se ha optado por un criterio gque consideramos muy practico en la
mayoria de los casos de anadlisis no lineal. En esencia esta
representado en la figura III-4 y se puede describir de la siguiente
forma:

Cada malla no lineal representard los elementos intrinsecos de un
dispositivo activo de una o dos puertas incorporando aquellos elementos
lineales que faciliten la obtencidén de las ecuaciones andliticas que
describen el dispositivo en funcion de sus variables independientes.

Visto esto, se puede generalizar el método de la siquiente forma:
Supongamos una red no lineal dividida en redes lineales y no lineales
del tipo de la representada en la fig.II1I-4. Se supone que la red ya ha
alcanzado el estado estacionario y tiene una respuesta periddica de

pulsacién w. Supongamos por otra parte que existen M puertas de
conexion.

+
8 © MALLA
.@
MALLA ® N ‘ Nj. NO
Tvu@iu @VN | LINEAL

) °
LINEAL o o
° °

+ . MALLA
j | _@i NO—LINEAL

Fig.III-5 Division del circuito general en subredes
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Se separan las mallas lineales y no lineales y se afiaden fuentes
de intensidad en cada puerta lineal y fuentes de tension en cada puerta
no lineal (Fig.III-5), El1 caso contrario conlleva un desarrollo

totalmente andlogo. Para la conexién j se tendra:

N
in3(t) = A03 + 2 [Akj.costkwt) + Bkj.sen(kwt)] =
k=1
N N
= Aoj + Re > (AKkj - }Bk}).exp(jkwt) = Rel S INKj.exp(jkwt)]
k=1 k=0 (II1-5)
analoganente
N
VuJ(t) = RelS VNkj.exp(jkwt)] (I11-6)
k=0
donde

j : representa el numero de puerta variando desde 1,....,M
K : el nameroc de arménico suponiendo gue tomamos N arnonicos nmas el
término de continua
N : es el subindice que indica que la malla es no-lineal
Por tanto, si partimos de unos determinados valores iniciales para
las variables independientes en las mallas no lineales, conocidas las
ecuaciones temporales en cada malla, se pueden conocer los desarrollos
en serie de Fourier en cada puerta j de conexi6én., Hay que tener en
cuenta, que en cada puerta J dnicamente es necesario conocer la
intensidad de uno de los terminales de conexién puesto que la
intensidad que circula por el otro terminal, o es igual en moédulo (caso
de una red no lineal de una puerta), © es una combinaciéen 1lineal del
resto de las intensidades de la malla no lineal.
En este momento podemos igualar las tensiones de cada puerta j, o
bien las intensidades de la rama independiente de dicha puerta. Vamos a -
suponer que igualamos intensidades, podemos poner:
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N N
inj(t) = Rel > INKj.exp(jkwt)l = Rel=. ILk] exp(jkwt)] =
k=0 k=0

= 4 30t) (111-7)

Por otro lado, 1la malla no lineal satisface la relacidn matricial para
cada arménico:

[AKI.CVLRI+EBRILCILKY = (Ck1] (I11-8)
donde [VLK] e [ILK] son los vectores coliumna del arménico K-ésimo de

las tensiones vy corrientes, [Ak] y [BKJ son las matrices que describen

el circuito y CK es el vector columna que tiene en cuenta las fuentes
independientes.

A partir de la expresién (I1I-8) podemos calcular las componentes
arménicas de las tensiones en cada puerta de conexién de la malla

lineal y se puede definir la funcién error de la forma [523:
Ce(t)l = [v_(t) — v, ()] (I11-9)

siendo su valor cuadratico medio en un periodo

T
P = 1/T;/~ fe (t)I7.Le(t)3.dt (I11-10)
o
puesto que [€(t)] es una matriz columna, se puede poner:
T
p = l/Tc [leit) - le(t)]E - dt + eee +
(o]
T
+ 1/T. Lvim ity - vym ()32 . dt (I11-11)
o

teniendo en cuenta que son integrales a 1o largo de un periodo de
funciones periddicas, aplicando Fourier podemos escribir:
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N N
P=3_ |viki - vNkife +o.+ > {van ~ VNKM [ (I11-12)
k=0 k=0

Ciertamente. la funcién P tendra un minimo nulo cuando en cada puerta

se cumpla:
M .
> v i) - vl = 0 0 (=t (=T
1=l

Hasta ahora se ha dado por supuesto el conocimiento del periodo T
{caso no auténomo), pero hay que tener en cuenta que en el caso
auténomo el periodo es desconocido y por tanto P deberd ser una funcidn
explicita de T es decir:

T
P = 1/T;/ﬁ €ET{t, TY.€(t,T).dt (I11-13)
(o]

Una vez definida la funcion error queda por resolver el problema
de obtencion de su gradiente en el caso en que se elijan rutinas de

optimizacién con algoritmos que necesiten dicho gradiente.
I11-3.~ PROBLEMA LINEAL
111-3.1 - CIRCUITO EMBEDING

El circuito lineal objeto de estudio es el representado en la
figura I1I-6.

Los puntos G, D y S son los terminales de conexidn con el
transistor. Los elementos

Tgll Tgl2 Td1ll Tdi2 Tsil Tsi2
[Tql = ; [Tdl = {Ts] =
Tg21 Tg22 Td21 Td22 Ts21 Ts22

-
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Tgill Tgil2 Tdill Tdil2 Tsill Tsil2
[Tgild= ; [Tdil= ; [Tsil=
Tgi2l Tgi22 Tdi2l1 Tdi22 Tsi2l Tsi22

son los cuadripolos representados por sus pardmetros de transmision

mientras que

Ygdll Ygdi2 Ygsit Ygsi2 Yds1i Ydsi2
LYgdl= ; [Ygs= ; [Ygsl=
Ygd21 Ygd22 Ygs21 Ygs22 Yds21 Yds22

son cuadripolos representados por sus parémetros de admitancia.
Asimismo se han implementado tres generadores, uno por cada

terminal del transistor con sus respectivas impedancias.

le4 1 2 1,1
4. _._—'—__'."__;._.
1 Tgi G
J Ng Y Ng I—' i ]
Yqd
1]
2
s [ L a2, 2
P12 P, - Tdi D
J Nd Y Nd L In ul
L Yds
1
o 8, H i3, 3
Tsi S
J Ns Y Ns In inl

Fig.I1I-7 Circuito lineal embeding
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El circuito de la figura 11I-6, que vamos a llamar embeding, es lo
suficientemente general como para permitir la resolucién de la practica
totalidad de los problemas planteados con un dispositivo activo de tires
terminales.

El primer paso que vamos a dar en la resolucién del circuito de la
figura III-6 es calcular su matriz de transmision, para ello vamos a
hacer una redistribucién como indica la figura III-7.

Los términos JN e YN de la figura 1III-7 son las corrientes y
admitancias Norton de las fuentes e impedancias externas juntamente con
los cuadripolos Tg, Td y Ts dados por las expresiones:

Vg 209.Tg21+Tgl1l

JNg = : INg = (I111-14)
20g9.Tg22+Tgl12 20g.Tg22+Tql2
Va(Td11.Td22-Td12.Td21) Z2od.Td21+Td22

JNd = ; YN = {I11-1%5)
20d.Td11+Td12 Zod.Td11+Td12
Ve(Tsll1.Ts22-Ts12.Ts21) 208.Ts21+Ts22

JNs = - — ;3 INs = (I11-16)
2os.Ts11+Ts12 208.Ts11+Ts12

La relaci6n matricial del circuito de la figura III-7 sera:

—. o -y

Ved Vi
Ves V2
Veb V3
= {Tel . (I111-17)
Ie4 11
1eb 12
Ieé 13

donde [Tel es la matriz total de transmision del circuito embeding.
Consta de 36 elementos 1los cuales pueden ser distribuidos en cuatro
matrices cuadradas de 9 elementos de la forma:

Ve4d Vi1 Il
VeS| = ([Teill. JV2| + (Tei2l. |12 (I11-18a)
Veb V3 13
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Ied L3 11
Ies) = [Te2i1l. | V2 |+ [Te221 |12 (11I-18b)
Ieb V3 I3

siendo:

{Telll [Tel2]

[Tel (ITI-19)

i

[Te21] [{Te223

En el calculo de los elementos de las matrices vanos a
encontrarnos con dos situaciones: 1la primera (Il, I2, I3l = 0y la
sequnda en que [V1, V2, V31 = 0. Vamos a ir viendo que es 10 que ocurre

en cada uno de estos casos, partiendo siempre de la figura III-7:

a) Caso en que Il = 0:

Vigi = Tgill.v2gi + Tgil2.I2qi
C(I1I-20)

I1gi = Tgi2l.V2gi + Tgi22,12qi

pero teniendo en cuanta que 12gi=Il, que V2gi=Vl y que Il=I2gi=0

tenemos:

Ve4 = Vigi = Tgill.Vi1
(I11-21)
Ilgi = Tgi2l.vi
b) Caso en que 12 = 0:
Vidi = Tdill.v2di + Tdil2.I2di
(I111-22)
I1di = Tdi2l.vV2di + Tdi22.12d4i

pero V1di=V2 e 11di=-I12=0 luego de la expresion (I11-22) se obtiene:
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ATdi Tdiz2

vz = vadi . => Veb = V2di = V2
Tdi22 ATdi
(I11-23)
ATdi Tdiz1l
V2 = -12d1i., preemiory 124i =~ V2
Tdiz2l ATdi

Siendo ATdi el determinante de la matriz de la red Tdi.

¢c) Caso en que I3 = 0

Este caso es totalmente analogo al anterior y por tanto se puede
escribir:

Tsi22
Veb = V2si = . V3
ATsi
{(I111-24)
Tsi2l
12s8i =- . V3
ATsi
siehdolesi el determinante de la red Tsi
d) Caso en que V1 = 0:
Vigi = Tgill.V2gi + Tgil2.12qi
(111-25)
Ilgi = Tgil2.V2gi + Tgi22.1I2qgi
pero teniendo en cuenta que 12gi=I11 y V2gi=Vi=0 se tiene:
Ve4 = Vigi = Tgil2.11
(I111-26)
Ilgi = Tgi22.11}
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e) Caso en _que V2 = 0:

0 = Tdill.v2di + Tdil2.I2di
(111-27M
I2=-Tdi2l.v2di - Tdi22.12di
de (I11-27) se puede deducir:
ATdi Tdil2
12 = . V241 > Veb = V2di = . 12
Tdil12 ATdi
(I111-28)
ATdi Tdill
12 =~ JI2di —> 12di =~ 12
Tdill ATdi
f) Caso en que V3 = 0:
Se puede escribir analogamente:
Tsil2
Vet = V2si = .13
ATsi
(I11-29)
Tsill
12s8i =- .13
ATsi

g) Relaciones de constitucion:

Vamos a construir ahora 1las relaciones de constitucion de las
matrices admitancia de los cuadripolos [Ygsl, ([Yqgdl, [Yds]. Volviendo
al circuito de la figura I1I1-7 tendremos:

i

1lgs = ¥gsll . Vigs + Ygsl2 . V2gs

(111-30)

i

I2gs = Ygs21 . Vigs + Ygs22 . V2gs
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Ilgd = Ygdl11 . Vigd + Ygdl2 . V2gd

(111-31)
12gd

Ygd21 . Vigd + Ygd22 . V2gd

Ilds

Ydsll . Vids + Ydsli2 . Vads

(I111-32)
I12ds

¥ds2l . Vids + Yds22 . Vads

Las expresiones (I1II-30), (I1I1I-31) y (II1I-32) se pueden poner en
funcion de las tensiones Ve4, Veb, Veb de la forma:

Ilgs = Ygsll . Ve4 + Ygsi2 . Veb

(II1-33)
12¢gs = Ygs2l . Ved + Ygs22 ., Veb
Ilgd = Ygd11 . Ve4d + Ygdl2 . Veb

(I11-34)
I2gd = Ygd21 . Ve4 + Ygd22 . VeH
Ilds = ¥Ydsli . Veb + Ydsi2 . Veb

(ITI-35)
I2ds = Yds21 . Ve6 + Yds22 . Veb

En este momento tenemos todas las relaciones necesarias para
calcular las matrices de la expresién (III-19).

1) Calculo de la matriz [Telll:

De la expresion (III-18) se puede deducir que:

Ved Vi
VeS| = [Telll . vZ cuando [I1,12.1I31 =0 (III.36)
Veb v3

teniendo en cuenta (II1I-21) se puede deducir:

(Tell)1l = Tgill

analogamente de (III-23) se tiene:
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Tdiz22

(Tell)22 =
ATdi
y de (111-24)
Tsi22
{Tell)33 =
A Tsi

Si se observa detenidamente las expresiones (III-21), (II1-23) y
(11I-24) se puede fAcilmente deducir que el resto de los elementos de

la matriz son nulos y por tanto quedaré:

[Tgi1l 0 0
Tdi22
{Telll = 0 ATdi 0 (I1I-37)
Tsi2?2
0 0 ATsi
- po—

2) CAlculo de la matriz [Tel2l:
Observando de nuevo la expresion (II1I-18) tenemos en este caso:

Ve4 I1
VeS| = [Tei2l . jI2 cuando [V1,v2,V31 =0 (111-38)
Veb I3

Segun las expresiones (II1I-26), (III-28) y (I111-29) tenemos:

(Tel2)11 = Tgil2
Tdil2
(Te12)22 =
ATdi
Tsii2
(Te12)33 =
A Tsi
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anadlogamente al caso anterior, el resto de los elementos son cero y por

tanto:
Tgil2 0 0
Tdailz2
[Tel2l = 0 ATdi 0 {(I111-39)
Tsil2
0 0 ATsi

3) C4lculo de 1a matriz [Te2ll:

La relacion matricial obtenida también de (I1I-8) en este caso
seré:

led Vi
IeBl = [Te2ll . |V2 cuande [I11,12,133 =290 {(I111-40)

Ieé V3

desarrollando la expresién (III-40) y teniendo en cuenta la figura III-
7 tenemnos:

ied4 = ¥ng.Veq + Ilgs + Ilgd + Iigi
Ie5 = Ynd.VeS + I2gd + I2ds - I2di (I1I-41)
le6 = ¥ns.Ve6 + I2gs + Ilds - I2si

teniendo en cuenta (III-33,35) y sustituyendo en (III-41) podemos
poner:

Ie4= (Yng+Y¥gsll+¥gdll).Ve4 + Ygdli2.Veb + Ygsi2.Ve6 + llgi
Ieb= Ygd2l.Ve4 + (Ynd+¥ds22+Ygd22).Veb + Yds21.Ve6 - I2di (III-42)

Teb= Ygs2l.Ve4 + Ydsl2.Ved + (¥ns+Y¥dsll+Y¥gs22).Veb - I2si

por tanto, teniendo en cuenta (11I-36) y (111-21,23,24) se consigue la
relacién matricial: "
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‘le4| - Yng+Y¥gsl1+Ygdll Ygdi2 Ygs12

Ie5| = Ygd2l Ynd+Yds22+Ygd22 Yds2l . [Telll +
Ieb Ygs21 Ydsl ¥ns+Y¥dsl1+¥gs22
[Tgi21 0 o |
Vi
Tdizl
+ 0 ATdi 0 . jV2 (I11~43)
Tsi2l V2
0 0 ATsi

que se puede poner:

Yng+¥gsi1+¥gdlil Ygdl2 Ygs12
[Te2ll = Ygd21 Ynd+Yds22+Ygd22 Yds21 ., {Telll

Ygs2i Ydsliz Yns+Y¥dsli+¥gs22

Tgi2l 0 0

Tdi2l
+ 0 ATdl 0 {I11-44)
Tsi2l

0 0 ATsi

4) CAlculo de la matriz [T223:

Ie4 I1
Ied] = ([Te22) . {12 cuando [V1,V2,V3) =0 {111-45)
Ieb I3

Partiendo del sistema de ecuaciones (I11-42) y teniendo en cuenta
las expresiones (III-38), (III1-26,28,29) se puede poner:

Yng+Ygslli+¥Ygdll Ygdi2 Ygsi2
[Te22] = Ygd2l Ynd+Yds22+Ygd22 Yds21 « [Tel2] +
) Ygs21 Ydsi2 Yns+Yds11+Ygs22
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Tgi22 0 o |
Tdill
+ ] 0 ATdi 0 (111-46)
Tsill
0 0  ATsi

Con las expresiones (I111-37),(I11-39), (III-44) y (II11I-46) tenemos
perfectanente definida 1la matriz de transmisién del circuito de
embeding de la ecuacién (I11I-19) en funciodn de los parametros T e Y de

las redes de dos puertas que formardn parte del conjunto de datos de
entrada.

I111-3.2 - CIRCUITO DE EMPAQUETADO:

Vamos ahora a calcular la matriz de transmisién del circuito de
empaquetado de un transistor MESFET. Consideramos como elementos de
dicho circuito aquellos que se han definido como extrinsecos en la
figura II-21. El circuito de tres terminales que representa a dichos
elementos viene dado en la figura I1I-8.

n_ Llpg Lg Rg Ip4
1 .ﬁ::ftf\f\(\f\__.,____*J”V“Y‘Y“L__m./\/\/\/\::ZEQ. 4.
—— Cpgs
JSL, Ls Rs E!Z>
3e YY YN AAANN"e §
—- Cpds
lga‘ Lpd Ld Rd |p5

Fig.I11I-8 Circuito empaquetado

La relaciton matricial total vendra dada:

-.99..



V1 Vp4

V2 Tpll Tpl2 Vp5
V3 Vpb
= . (III-47)
I1 Ip4
12 Tp21 Tp22 Iph
13 Ip6

Vamos a calcular las matrices [Tpijl componentes de la matriz [Tpi
total.

1) Haremos [Ip4,Ip5,Ip63=0 lo cual implica que los terminales 4,5,6

estéan abiertos. Podemos poner:

V1l = 2pg.¥pgs.Vp4 - Z2pg.¥pgs.Vpd + Vpd
V2 = 2pd.Ypds.Vp5 — Z2pd.¥pds.Vpé + Vpb (I11-48)
V3 = Vpb

lo cual inmplica:

1+2pg.¥Ypgs 0 -2pg.Ypgs
[Tplill = 0 1+Zpd.Ypds -2Zpd.Ypds (111-49)
0 0 i

Analogamente de la figura III-8 se obtiene:

11 = (Vp4-Vpb).¥pgs
12 = {Vps~-Vp6).Ypds . (111-50)
I3 = - Vp4.Ypgs - Vp5.¥pds + Vpé.(Ypgs+Ypds)

Y por lo tanto:
Ypgs 0 -Ypgs
[Tp21] =} ¢ Ypds -Ypds (I11-51)

-¥pgs -~Ypds Ypgs+¥pds

2) Hacemos ahora Vp4 = Vp5 = Vp6 = 0 y de la figura I11I-8 obtenemos:
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11
12
I3

1p4 + Ypgs.2g.Ip4 — Ypgs.Zs.Ipb
Ip5 + Ypds.Z2d.Ip5 - Ypds.Zs.Ipé (I11-52)
Ip6-Ypgs.2q.Ip4+Ypgs.Zs.Ip6-Ypds.2d.IpS5+Ypds.2s.1pb

i

de donde se deduce:

1+Ypgs.2qg 0 ~-Ypgs.2Zs ,
[Tp22] = 0 1+Ypds.2d ~-Ypds.2s (111-53)
~Ypgs.2g9 ~Ypds.2d 1+(Ypgs+Y¥pds).Zs

por otra parte:

Vi = Zpg.Ip4+Z2pg.¥pys.2qg.1p4~-2pg.Ypgs.2s.1p6+2g.1p4
V2 = Zpd.Ip5+2pd.¥pds.2d.Ip5-2pd.Ypds.2s.Ip6+Zd.Ipd (I11-54)
V3 = Z2s.Ipé '

y por lo tanto

29+2pg+29.2pg.¥Ypgs 0 -2pg.Ypgs.Zs
fTpl2l= 0 24+2pd+2d.2pd.Ypds -Zpd.Y¥Ypds.Zs (1I11-55)
0 0 - 28

Con 10 cual la matriz de transmisién del empaquetado estd totalmente

definida.

I1I1I-3.3 - CIRCUITO LINEAL TOTAL:

Hasta el momento se han calculado las matrices de transmision de

los circuitos embeding y enmpaquetado de las expresiones (III-19) y
(II11-47), es decir, se han resuelto los circuitos de la figura I1I-9.

Vamos ahora a calcular la matriz total del Circuito lineal. -

En efecto, si tenemos en cuenta las expresiones (III-17) y (III-

47) y observando la figura III-9 podemos poner:

~-101-


http://Ypgs.Zs.Ip6
http://Ypds.Zs.Ip6

le4 1} I

fo—2 a1 e—2

2 [re] (e [

le6 13 13
L

1

1

Fig.III-9 Circuito lineal total

Ved Vt4

ves vts {7113

veb Vté

= [Tel.CTpl . = (Tl

Ie4 1t4

Ieb ItH {12113

Ieb Ité
e — U —

donde hemos hecho

—— pus

V4

Vp4

vp5 vts
Vpé vté|
1p4 It4
Ip5 It5
Ip6 It6

La ecuacion (111-56) se puede escribir:

fvel

i

[TI13.LVt] + [T123.01t]

fiel

i

(T212,0LVt] + [T221.01t3

donde:
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{7221

It4
|——>¢ 4
1t5
________'B 5
1t6
2o 6
Q)
vt4 |
Vts
Vté
. (111-56)
It4
1t5
1té
. waree
(111-57)
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£T11] [Tel1l.[Tpl11l + [Tel21.[Tp21]

i ou

[Ti21 {Telll.CTpl2] + [Tel2l.(Tp22]

(I11-59)
{T211 = [Te2131.0[Tplll + (Te221.(Tp211]
{T2231 = [Te211.0(Tpl12] + (Te223.(Tp22]

Yy las ecuaciones (III-58) y (III-59) obedecen al circuito de la figura
III—IOO

led it4
4o—2] —>4 4

leS ItS
o2 [1e] 4 [1] B

a6 it6
6e—= —2>4 §

|

Fig.II1-10 Circuito lineal total

Ahora bien, teniendo en cuenta las expresiones (1I1I-58), se puedé
obtener una relacion de las tensiones funcién explicita de las
corrientes. Es decir:

[lel = [T211.0Vt] + [T223.01t)
despejando la matriz de tensiones:
[Vt = - [T213-*.0T223.01t] + [T213-*.[Ie]
y puesto en formulacion matricial [All, (Bll se obtiene:
EVtl = [A13.0It] + {813.{Ié3 ; . {I11-60)

donde:

~-103-



[A1] = - [T2137*.[T22]
(I11-61)

[B11]

[T2131*
La ecvacién (11I-60) es justamente la que se utilizara para
efectuar el balance arménico con la malla no lineal que veremos a

continuacién.

I1I-4.- DISPOSITIVO NO LINEAL

Teniendo en cuenta que el modelo de MESFET que vamos a implementar
es el representado en .la figura II-21, el bloque no 1lineal sera dicho
circuito sin los elementos que han sido considerados como extrinsecos.
Si observamos la figura III-11, el problema reside el calcular las
corrientes y tensiones del MESFET intrinseco de forma que se pueda
conectar a la red lineal.

it4 Igint
—>q4 (3 >
creurto| ™ ] |
s 6 S lsint | MESFET
) ]
LINEAL Vie
vdi INTRINSECO
TOTAL ke 5 [)\rﬂﬂgg‘
vits

Fig.III-11 Circuito no~lineal total

Para facilitar este calculo, sobre todo cuando se trata de
programar las ecuaciones del dispositivo MESFET, vamos a representar su
diagrama de flujos (Fig.III-12) como funcién explicita de las variables
independientes Vgi y Vvdi.

En el capitulo anterior vimos las ecuaciones que relacionan todos
los elementos intrinsecos de un MESFET, por lo tanto siempre se podréan.
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obtener las tensiones y corrientes en sus terminales (Fig.III-11) en
funcién de las variables independientes. Quiere esto decir que si

tenemos en cuenta la expresién (1I1I-60) podemos poner:

Vt4 It4
Vts | = [Al] . jItS + [Jel (111-62)
Vté Ité
donde
Jel
[Jel = [Bll . [lel = Je2 (I11-63)
Je3

desarrollando la expresién (I11-62) podemos escribir:

Vt4-Vt6=(A111-A131).It4+(A112-A132).It5+(A113-A133).1t6+Jel~Je3
(I1I-64)
Vt5-Vt6=(A121-A131).1t4+(A122-A132).1t5+(A123-A133).1t6+Je2~Jde3

La expresiton (III-64) en el estado estacionario tomard la forma:

Vf = Al.Igint + A2.Idint + Jel-Je3

(111-65)
Vdi= A3.Igint + A4.Idint + Je2-Je3
donde
Al = Alll + A133 - Al131 - Al13
A2 = Al12 + Al33 - Al32 - Al13
(111-66)
A3 = Al21 + Al33 - Al31 -~ Al23
A4 = A122 + Al33 - A132 ~ Al23

I11-5.~ BALANCE ARMONICO

Partiendo de la figura (III-11), vamos a implementar el balance
armdénico tal y como se indica en el esquema de la figura (I11-13).
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—> [t4=Igint ->Vf| )

> F.Error

> Vf —>V§

Vgi,vdi

> |t5=Idint >Vdil]

> F.Error

Fig.II1I-13 Balance armonico

Hay que tener en cuenta en la figura III-13 que Vfl=Vt4-Vté6 ¥y que
Vdil=Vth-vVtb6.

Supongamos ahora que N el es namero de arménicos de trabajo y M el
namero de arménicos de las fuentes externas igual para cada una de
ellas. Teniendo en cuenta las ecuaciones del MESFET vistas en el

capitulo anterior, partiendo de unos valores iniciales de vgi y vdi, se
puede obtener:

it

x

1]
M=

igint(t) Igintk.exp(jkwt)
k=0
(111-6T)
N
idint(t) = Re >— Idintk.exp(jkwt)
k=
N
vE(t) = Re > Vfk.exp(jkwt)
k=0
(111-68)
N
vdi(t) = Re>_ vVdik.exp(jkwt)
. k=0 ‘

Entonces., teniendo en cuenta la ecuaciédn matricial (II11-65) se
puede escribir:
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N
vil(t) = Re EE [(Alk.Igintk+A2k.Idintk).exp(jkwt)] +
k=0

M
+ S [(Jelk-Je3k).exp(jkwt)]
k=0

(II1-69)

N
vdil(t) = Re > C[(A3k.Igintk+A4k.Idintk+).exp(jkwt) +
=0

M
+ > [(Je2k-Je3k)J.exp(jkwt)]
k=0

Teniendo en cuenta las expresiones (I11-9,10,11,12) y (III-
68,69), la funcién error vendrad dada por:

N

a.,,.Z

K=0

Vdilk - Vdik| ® (I1I-70)

N
P == ‘ Vflk - Vfk
k=0

En este punto se pueden seguir dos caminos para alcanzar la
solucién del estado estacionario: se puede buscar el minimo de la
expresioéon (III-70) o bien resolver el sistema de ecuaciones mediante el
cual se representa dicha expresiotn. En el presente trabajo se han
implementado los dos tipos de opciones debido a las ventajas que
presenta cada una de ellas sobre la otra dependiendo del tipo de
condiciones exigidas.

La subrutina que resuelve el sistema de ecuaciones es una
modificacion de la subrutina Zscnt perteneciente a la libreria IMSL.
Teniendo en cuenta que se tienen N arménicos en parte real e imaginaria
Y que el balance se hace en las puertas gate-source vy drain-source se
debera resolver un sistema de 4N+2 ecuaciones con 4N+2 incognitas.

En cuanto a la resolucion por busqueda de un minimo de la ecuacién
(III-70) se ha optado por la subrutina Val3ad de la libreria HARWELL la
cual necesita conocer el gradiente de la funcién a minimizar Yy permite
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mover externamente pardmetros tales como precisién exigida y escalado
de variables. Asimismo se ha implementado un sistema de seleccitdn de
dichos paré&metros.

III-6.- GRADIENTE ANALITICO

Hay dos opciones claras a la hora de calcular el gradiente de la
funcién error: una aproximada por incrementos y otra obteniendo las
expresiones andliticas del Jacobiano de la funciéon error. La primera de
las opciones presenta de entrada un grave inconveniente puesto que el
error en la aproximacion puede confundirse con el propio gradiente en
un entorno cercano al valor minimo considerado como solucién. Por otra
parte, si tenemos en cuenta que existen dos variables independientes
{Vgi,Vdi) y cada una de ellas con N arméonicos, tendremos en realidad
4N+2 derivadas que calcular, 1o cual implica que por cada interaccién
hay gque repetir el proceso de célculo 4N+2 veces 1lo que incrementa
enormemente el tiempo de calculo.

El gradiente anadlitico sin embargo, a pesaf de utilizar una
fornulacién mucho mé&s compleija, una vez que ésta se implementa en el
ordenador, se puede conocer en cada iteraccién el Jacobiano total sin
necesidad de repetir calculos, ademas de ganar en precisién ya que
depende del numero de arménicos elegido. Estas consideraciones han
hecho que en el presente trabajo se haya optado por el calculo del
gradiente analitico que expondremos a continuacién,

La expresion (III-11) se puede poner en este caso:

T T ‘
P=Pl +P2= 1/ES [€1(t)ie.dt + 1(%5 [¢2(tyle,.qt (111-71)
©
siendo
€1(t) = vfI(t) - vf(L)
(I11-72)
€2(t) = vdil(t) - vdi(t)

teniendo en cuenta la expresion (III-71) el gradiente vendra dado por:
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oPi T J€itt)
—= 2/T [€i(t)) . ———.dt i=1,2 (111-73)

oVk ) oVk

donde VK representa la parte real o imaginaria del arménico K-ésimo de
las tensiones de control vgi o vdi. Segun las expresiones (III-69) y

(111-73) se deduce que hay que calcular ocho Jacobianos arménicos de la

forma:

r;Fcc dFir dF1i dF2r dF2i .... dFNr dFNi—W

dVcc dVec dvVeec dvec dVec dVeec dvVee

dFcc dF1r dF1i dF2r dF2i .... dENr dFNi
dvir dvir dvir dvir d4vir dvir dvir

dFce dF1r dF1i dF2r dF2i .... dFNr dEN{
dvii dvii dvii dvlii dvii dvlii dvii

dFce dF1r dF1i dF2r dF2i .... dFNr dQFNi
dv2r dv2r dv2r dva2r dvar dv2r dvar (I11-74)

dFcc dFir dF1i dF2r dF2i .... dFNr dFNi
dv2i dv2i dv2i dvzi dv2i dv2i dvzi

s 00 e 00 e s e es o e LICI Y ) es s ¢s e

dFce dF1r dF1i dF2r dF2i .... dFNr dENi
dVNr dVNr dVNr dVNr dVNr dVNr dVNr

dFcc dFir dFli dF2r dF2i .... dENr dFNi
dVNi dVNi dVNi dVNi dVNi dVNi dVNi

— ———

donde Fi representa las componentes arméonicas de corrientes igint o
idint o bien las tensiones vf o vdi, mientras que Vj representa las
componentes arménicas de las tensiones de control vgi 6 vdi.

Vamos a calcular a continuacién las componentes Jacobianas del
modelo intrinseco del MESFET representado en la figura III-14.,

*

1) Céalculo de las derivadas de igs(t)=igsf{Vqi(t)3:

digs(t) digs

= « Re [exp(jkwt)] (I11-75a)
oVgikr dvgi .
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Qigs(t) digs

= . Im Cexp(jkwt)] (ITI-75b)
oVgiki dvgi
digs(t)
——— =
ovdikr
(111-76)
digs(t)
=0
ovdiki
Cdg
<.———
l°d9| l <« |r <— |dint
% Vr —> ot
lcgs ldg
o A
wmmm| Cas \lr leds .
B 1ds 13 v s vd
wde

Fig.III-14 GaAs-MESFET intrinseco

2) Derivadas de la corriente icgs:

Teniendo en cuenta que icgs(t) es la intensidad que atraviesa la
capacidad no lineal Cgsfvgi(t)] podemos poner:
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d

icgs(t) = — (Qgs)
dt
luego

gicgs(t) d dQgs

—_—m — [ .Re(exp(jkwt))]

oVgikr dt dvgi

(I1I1-77)

dicgs(t) d dQgs
—e ® e [ Im(exp(jkwt))]

oVgiki dt dvgi

y teniendo en cuenta (III-77):

Qdicgs dcgs(t)
= .Relexp(jkwt)] - kw.Cgs(t).Imlexp(jkwt}]
JVgikr dt
(111-78)
dicgs dcgs(t)
— T e Il @Xp ( kWL I-RW.Cgs(t) JRelexp( jkwt) ]
JVgiki at ~
dicgs
OVdikr
(11179
dicgs
PRI .. 0
ovdiki

3) Derivadas de if(t):

De la figura III-14 se puede deducir:

if(t) = igs(t) + icgs(t)

por lo tanto, de las expresiones (III-75,76,78,79) se obtiene:

-112-



Jif(t)

= A{t).Refexp(jkwt)] - kw.B(t).Imlexp(jkwt)3]

OVgikr
Jif(t)
Jvgiki
Qif(t)
ovVdikr
Jif(t)
Qvdiki
donde:
Alt)
B(t)

4} Derivadas de

=- A(t).Inlexp(jkwt)] - kw.B(t).Relexp(jkwt)]

= 0
= 0
digs dCgs
= +
dvgi dt
= Cgs(t)

la tensidén VE(L):

Si tenenos

vi(t)

podemos poner:

QVE(t)

OVgikr

JvE(t)

oVgiki

en cuenta que

= vgi(t) + if(t).Ri

Qif(t)
= Relexp(jkwt}l + Ri.
oVgikr

Oif(t)
=- Im(exp(ik t)) + Ri.
ovgik
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Teniendo en cuenta las expresiones (I11-80) se puede escribir:

Qv(t)
= [1+Ri.A(t)]1.Refexp(jkwt)] = [Ri.B(t)I.ImCkw.exp(jkwt)]
OVgikr
(I111-83)
QVE(L)
=-[1+Ri.A(t)].ImCexp(jkwt)] - (Ri.B(t})].Relkw.exp(jkwt)]
ovVgik, i

ovE(t)
...._._..._..........:0
Jvaikr
(111-84)
JVF(t)
....._._.._..._..;::0
Jvdiki

5) Derivadas de la tensién Vr(t):

De la figura III-14 se deduce:
vr{t) = vdi(t) - vi(t)
Yy podenmos escribir:

ovr{t) ovEi(t)
= =-[1+RiA(t)J.Relexp(jkwt)I+[RiB(t) . Im[kw.exp( jkwt)]
JVgikr  QJVgikr

(I11-85)

Jvrit) JvE(t)

== =+[1+RiA(t)J. Imlexp(jkwt)I+[RiB(t)J.Relkw.exp( jkwt)]
ovgiki OVgiki
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ovrt)

Relexp(jkwt)]

ovdikr
(I11-86)
avrit)
——— = -ImCexp{jkwt))
Jvdiki

6) Derivadas de la corriente idg(Vr):

Teniendo en cuenta que idg(t) no depende directamente de las
variables independientes, se tiene:

Jidg(t)  didg Jvr Jidg(t) didg ovr
oVgikr dvr OVgikr ovgiki avr oVgiki
oidg(t) didg ovr Jidg(t) didg Qvr
ovdikr dvr ovVdikr ovdiki dvr OVdiki
llamando
didg
C(t) = « [1+RiA(E)]
dvr
didg
D(t) = . [Ri.B(t)]
dvr

podemos escribir:

didg(t)
————— = =C(t) Refexp(jkwt)] + D(t).Imlkw.exp(jkwt)]
ovgikr

(I11-87)
didg(t) :
e 2= (1) JImfexp(jkwt}] + D(t).Relkv.exp(jkwt}]
oVgiki
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didg(t) didg
—_— = . Relexp(jkwt)]

ovdikr dvr
(111-88)
didg(t) didg
== . Imfexp(jkwt)l
Jvdiki dvr

7) Derivadas de la corriente icdg(tl:

Si tenemos en cuenta que la corriente icdg(t) se puede.expresar

cono

4
icdg(t) = Cdg .— (V@)
dt

tenemos que:

dicdg d ovr dicdg d ovr
— = Cdg .—-< H = Cdg +—

OVgikr dt \QVgikr OVgiki dt \oVgiki
(111-89)
dicdg d ovr dicdg d ovr
= Cdg . HE = Cdg . —
ovdikr dt \QVdikr ovdiki dt \Qvdiki

Teniendo en cuenta (I11-85,86), podemos poner (III-89) de lal
forma: “

dicdg(t)
—ee = = [Cdg.Ri.A'~ K®.w%,.Cdg.Ri.Bl.Relexp(jkwt)] +
oVgikr
+ [Cdg.Kw.Ri.B'+ Cdg.kw.(1+Ri.A)].ImCexp(jkwt)]
(I11-90)
dicdg(t)
= [Cdg.Ri.A'~ k®.w®.Cdg.Ri.Bl.Imnlexp(jkwt)] +
oVgiki

+ [Cdg.kw.Ri.B'+ Cdg.kw.(1+Ri.A)3.Relexp(jkwt)]
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dicdg(t)

3

- {Cdg.kwl.Imlexp(jkwt)]
ovdikr

(I11-91)

dicdg(t)

it

-~ [Cdg.kwl.Relexp(ikwt)]
ovdiki

siendo A' y B' las derivadas temporales de A(t) y B(t).

8) Derivadas de la corriente ir(t):

5i tenemos en cuenta que ir(t) = idg(t) + icdg(t) podemos escribir
directamente:

air(t)
——— = fC(t)'*Cdg.Ri.(A'—kg.WE.B):}.RECEXp(]kwt)J +
ovVgikr
+ [kw.D(t)+Cdg.kw.(Ri.A+Ri.B'+1)J. Imlexp{jkwt)]
(I11-92)
oir(t) ,
- = + [C(t)+Cdg.Ri.(A'-k®.w2.B)]).Imlexp(jkwt}] +
JVgik, i
+ [kw.D(t)+Cdg.kw.(Ri.A+Ri.B'+1)].Reflexp{jkwt)]
dir(t) didg
= « Relexp(jkwt)] - [Cdg.kwl.Imlexp(jkwt)]
QVdikr dvr
(I111-93)
Qir(t) didg
= - « Imlexp(ikwt)d - [Cdg.kwl.Relexp(jkwt)]

ovdik,i dvr

9) Derivadas de la corriente igint(t):

igint(t) = if(t) - ir(t)
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Como conocemos las derivadas respecto a if(t) e 1ir(t) calculadas
en los apartados 3) y 8), las derivadas de igint(t) estan perfectanente

definidas.

10) Derivadas de la corriente ids{t) = ids(Vqi,Vdil:

Podemos deducir de forma inmediata:

dids Jdids
= . Relexp(jkwt)]
OVgikr  Jvgi

oids oids
e « Imfexp(jkwt)]
JOVgiki Jvgi

dids oids
= « Relexp(jkwt)]
ovdikr Jvdi

Jdids dids
= . Imfexp{jkwt)]
ovdiki ovdi

11) Derivadas de la corriente icds(t):

La corriente que atraviesa la capacidad 1lineal
escribir de la forma:

dvdi(t)
icds(t) = Cds .

dt

por lo tanto tenemos:
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oicds(t)
PRSI |
oVgikr

(I11-96)

dicds(t) -
e 22 ()
OVgiki

dicds(t)

1

[Cds.kwl.Inlfexp(ikwtl]
Qvdikr

(I11-97)

dicds(t)

[

[Cds.kwl.Relexp(jkwt)]
OVdiki

12) Derivadas de la corriente idint(t):

Volviendo de nuevo sobre la figura I1I1I-14 podemos poner:
idint(t) = ids(t) + icds{t) + ir(t) (I11-98)

como conocemos todas las derivadas de la expresién (I11-98), estén
definidas las derivadas de idint(t),

Con los apartados 4}, 9) y 12) y teniendo en cuenta que una de las
fensiones sobre 1la que tenemos que calcular el gradiente es la propia

vdi(t), se conocen todos los Jacobianos de la forma de la expresion
(111-74).

111-7.- SIMULACION

El programa que se ha suplementado resuelve el problema de
. analisis para los circuitos de las figuras II-21 y 1III-6 vy cuyo
diagrama de bloques simplificado es el de la figura 11I-15. Dicho
programa es capaz de distinguir entre analisis autondémo ¥ no autdnomo
ademas, como se ha dicho anteriormente, tiene implementado dos tipos de
optimizacién: sistema de ecuaciones y minimizaci6én con gradiente.
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ENTRADA
DE DATOS

IMPRESION Modificacion INTER—
DATOS DE .
P CION
ENTRADA RED Lineal OLA
|
CALCULO
ANALISIS CONTINUA
|
N \/
OPTIMIZACION OPTIMIZACION IMPRESION
GRD SEC CONTINUA
MESFET
INTRINSECO
F. F.
ERROR ERROR
r |
CALCULO CIRCUITO
GRADIENTE LINEAL IMPRESION
: r Resultados
END

Fig.IT1I-15 Analisis. Diagrama de bloques simplificado
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La raz6n para implementar los dos tipos de optimizacion reside en
el hecho de que ninguno de los dos es definitivamente superior sobre el
otro puesto que, mientras el sistema de cuaciones (SEC) es mas rapido
por iteracci6on y armdnico (2 veces mas) el método del gradiente (GRD)
consigue en muchos casos un nimerc notablemente inferior de
iteracciones, ademads en este método no se han encontrado problemas de
convergencia y si en el sistema de ecuaciones. -

A continuacién vamos a hacer un estudio comparativo entre los dos
métodos para tratar de discernir cuando se deSe de emplear uno u otro.
El estudio se ha hecho representando el numero de iteracciones en
funcién del mddulo de la tensién de entrada (la fase se supone cero)
para el circuito de la figura III-16 y un punto de operacién cualquiera

(Vgscc=-0.5, Vdscc=3) a fo GHz de frecuencia para un MESFET de media
potencia.

Z0=50 Ohms

@ ‘ MESFET

Vinp

1 7150 ohms

Fig.I11-16 Circuito de andlisis

En las graficas de la figura III-17 se ha estudiado el caso de un
arménico y se representa el numero de iteraciones en funcién de la
tension de entrada siendo el parametro el paso en barrido de dicha
tension. En este caso no se han observado problemas de convergencia,
ademas se puede deducir facilmente que es m&s répido el SEC excepto en
los alrededores de Vinp=5V. De todas formas se puede augurar que para
pasos de barrido mayores, el SEC puede dar problemas de convergencia.

En la figura III-18 se ha repetido el estudio para dos arménicos y
pasos de 1, 2 y 4 voltios. En el caso de incrementos de 1 voltio vemos
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que el SEC funciona perfectamente hasta llegar a 16 voltios, punto en
el que deja de converger. En el caso de incrementos de 2 voltios el SEC
aumenta considerabiemente el numero de iteracciones y ademds no
converge a partir de 1os 15. Cuando el incremento es de 4 voltios el
SEC no converge en ningun caso. Por cohtra. se observa que el GRD va
variando de forma estable en 1los tres casos sin dar problemas de
convergencia. Se puede decir categ6bricamente que, en el caso de dos
arménicos, cuando se trata de dar incrementos de barrido mayores de 1
voltio, hay que utilizar necesariamente el método de gradiente, Se han
hecho pruebas para pasos menores de 1 voltio y empieza a ser mas
rentable el sistema de ecuaciones.

Por ualtimo, hemos estudiado el caso de 5 armbénicos para
incrementos de 0.2 y 1 voltio (Fig.III-19). En el caso de incrementos
en el paso de 0.2 voltios vemos que el sistema de ecuaciones es
perfecfamente valido hasta los alrededores de 11 voltios pero a partir
de ahi presenta problemas de convergencia. En el caso de pasos de un
voltio estd claro que hay que utilizar siempre el método de gradiente.

En el estudio comparativo que acabamos de realizar, ha quedado
claro que, =i bien el sistema de ecuaciones es m&s rapido por iteracién
y por armonico, es el gradiente el que nos da una completa sequridad de
convergencia, por eso es conveniente 1a implementacién de los dos
métodos y elegir uno u otro dependiendo de la aplicacion.
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CAPITULO IV

OPTIMIZACION NO LINEAL




IV-1.- INTRODUCCION

Habitualmente se ha considerado en microondas que 1los
comportanientos no lineales de un dispositivo estan superditados a sus
condiciones de adaptacién, es decir, partiendo de una topologia lineal
6ptima es necesario encontrar un conportamiento no lineal que se adapte
a dicha topologia [6313, ([64]. En este sentido actuan programas tales
como COMPACT, TOUCHSTONE, etc.

Sin embargo, ha aparecido una concepciétn de la optimizacidn
totalmente nueva; parte del hecho de optimizar el cuadripolo no lineal
desprovisto de toda envoltura lineal con objeto de obtener las
tensiones y corrientes optimas [981, [591, [601, [613, [623, [651,0L76]1.
La topologia del circuito final es una consecuencia del conmportamiento
optimo del dispositivo no lineal.

Es justamente esta Gltima concepcién la que vamos a tratar en el
‘presente capitulo en sus dos facetas: optimizacién experimental (Load-
Pull) y optimizacién mediante simulacién con ordenador.

La parte final del capitulo estaréd dedicada a la inplementacién de
dispositivos no lineales y a la discusién de 1los resultados de la
simulacion, adaptando estos resultados a 10s que se obtendrian mediante
la optimizacién experimental. '

IV-2.~ TECNICAS DE OPTIMIZACION POR_SIMULACION

Existen dos puntos de vista claros cuando se aborda el problema de
la optinmizacién: a) Optimizar la parte lineal del circuito prefijando
de antemano la parte no lineal y b) optimizar las tensiones y
corrientes del dispositivo no lineal desprovisto de su envoltura lineal
que se implementard a posteriori.

a) El primer método, definido esquematicamente en la figura IV-i,
parte del hecho de que las caracteristicas que definen la funcién no
lineal deseada estan dadas a priori, esto nos lleva a elegir la
componente no lineal que se ha de utilizar en el circuito asi como la
tecnologia que se va a emplear. Si variamos ahora los valores de los
elementos del circuito 1lineal, se  puede llegar a obtener el
comportamiento 6ptimo deseado del circuito no lineal total. Si variando
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ELECCION

COMPONENTE

NO—LINEAL

DEFINICION
CARACTERISTICAS
DESEADAS

v

y

ELECCION
TECNOLOGIA

3

]

MODELO
NO—LINEAL

ANALISIS
LINEAL

I

TOPOLOGIA
TOTAL DEL
CIRCUITO

—

A 4

ELEMENTOS
DISPOSITIVO
ACTIVO

ELEMENTOS
CIRCUITO
LINEAL

L_.J

J/,__J

ANALISIS
NO—-LINEAL

OPTIMIZACION
DECISION ?

N1

!

CARACTERISTICAS
OBTENIDAS

DECISION ?

N2

REALIZACION
EXPERIMENTAL

Fig.Iv-1 dptimizacién del circuito lineal
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dichos elementos mediante el proceso de optimizacidén no se consiguen
las condiciones de funcionamiento deseadas, hay que volver a conenzar
definiendo una nueva topologia en la parte lineal del circuito,

Este método es el nas extendido en la actualidad en los procesos
de optimizacién de los programas comerciales y su bondad depende de
hasta que punto somos capaces de definir incialmente una red lineal que
consiga las caracteristicas de adaptacion, ganancia, ancho de banda,
maxima potencia afladidas, etc, que se desean obtener del dispositivo.

b} El seqgundo método parte del hecho de considerar el dispositivo
no lineal, MESFET en este caso, sin su envoltura lineal (Fig.IVv-2)
aunque, al contrario de lo que ocurria en el problema de analisis, hay
que tener en cuenta sus elementos extrinsecos debido a que son
elementos fijos dados de antemano. El modelo equivalente a utilizar es
el dado en la figura I1I-21.

A MODELO A

vgs | COMPLETO
MESFET

Fig.IV-2 Circuito a optimizar

Podemos entonces optimizar las tensiones Vds, Vgs e intensidades
Ig e Id arm6nicamente a partir de las variables de control juntamente
con las restricciones exigidas hasta consegquir la minimizacion de la
funcién error que deberd cumplir las especificaciones de funcionamiento
definidas de antemano. El1 problema que queda por resolver es
exclusivamente de sintesis lineal (Fig.IV-3).

El método es mas potente que el descrito en el apartado a) puesto
que evita las limitaciones contraidas en la implementaciéon, a priori,

del circuito lineal y unicamente tiene las limitaciones propias del

-128-



ELECCION
COMPONENTE
NO—LINEAL

DEFINICION
CARACTERISTICAS
DESEADAS

-

MODELO
NO—LINEAL

OBJETIVOS

RESTRICCIONES

PROBLEMA
INICIALIZACION

FUNCION ERROR

A MINIMIZAR

ANALISIS
NO—LINEAL

OPTIMIZACION

N1

DECISION. ?

CARACTERISTICAS
OBTENIDAS
DECISION ?

N2

SINTESIS LINEAL

Fig.IV-3 Optimizacion no lineal
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dispositivo no lineal (encapsulado, etc). Sin embargo, en el caso
concreto de dispositivos osciladores, la optimizacioén de las tensiones
y corrientes en los terminales de la figura IV-2 no proporciona ningin
tipo de informacion respecto a estabilidad aunque, teniendo en cuenta
el grado de libertad que deja el proceso a la hora de implementar el
circuito lineal, siempre podemos mejorar la estabilidad a base de
circuitos con factores de calidad altos como demuestran [661 y [67] en
anteriores trabajos.

Existen dos tipos de estructuras que se pueden resolver con este
método de optimizacidn, estructuras anmplificadoras y estructuras
osciladoras . Los problemas a nivel de optimizacién de estas
estructuras son similares, la diferencia radica exclusivamente en el
tipo de funcion que se debe nminimizar o maximizar.

En el caso de amplificadores U[583, [653, [61], [59] se puede
optimizar 1la maxima potencia afladida (caso de amplificadores de
potencial), la potencia de salida en un determinado ancho de banda, la
ganancia, etc. En el caso oscilador (601 es tipico optimizar 1la méxima
potencia afiadida con objeto de obtener la maxima potencia en
oscilacion, una determinada potencia afiadida menor que la mé&xima para
conseguir estabilidad [661, etc.

Tanto en el problema amplificador como en el oscilador, aunque se
trabaja al armOnico fundamental, la optimizacién debe de ser tal que
controle el contenido arménico de la potencia de salida (caso
amplificador) o de la potencia en oscilacion (caso oscilador).

El problema de la optimizacién no se reduce a maximizar o
minimizar una funcién error que nos proporcione el contenido en
potencia, la ganancia, etc al armbénico fundamental minimizando su
contenido en arménicos de orden superior, sino que ademas se puede
maximizar dicho contenido arménico en  dispositivos tales como
multiplicadores y divisores bien sean tipo amplificador, auto-
osciladores [69]) o mezcladores.

Queda aun por hablar de un problema nmuy inportante en
optimizacion, se trata de las restricciones. Cada funcién a maximizar o
minimizar debe de ir acompafiado de una serie de condiciones que
aceleren el proceso de convergencia [62]. Por ejemplo, podemos poner
restricciones tales como adaptacion a la entrada en amplificadores, no
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permitir a 1la impedancia de entrada del dispositivo no lineal hacerse
negativa, etc.

IV-3.- OPTIMIZACION EXPERIMENTAL. LOAD PULL

Para ciertas aplicaciones, la optimizacion de cuadripolos no
lineales puede efectuarse a partir de las nmedidas experimentales gran
sefial obtenidas a partir del banco de doble sefial esquematizade en la
figura 1IV-4. Este dispositivo, dicho de forma general, permite la
caracterizacion de un cuadripolo en funcién de las ampli;udes y el
desfasaje entre las sefiales incidentes y reflejadas en las puertas a
una determinada frecuencia con la consiguiente pérdida de informacion
arménica.

Basicanmente se trata de una sefial de microondas de alta potencia
dividida en dos caminos, uno de referencia y otro que nos permitira
variar la fase y la atenuacién de la sefial. Los conjuntos circulador y
filtro tienen como misidén asegurar la frecuencia deseada en la sefial.
En las puertas del cuadripolo se han colocado sendos acopladores dobles
con objeto de desviar las sefiales hacia un analizador vectorial.

En 1la figura IV-5 se representa el conjunto acopladores Yy
dispositivo bajo test donde se destacan los parémetros de interés. En

la figura IV-6 se representa el circuito equivalente de la figura IV-
5.

E1 Pin_| L iPout E2
< AV O
;_1 Pref| : ——
a1| ,|b1 b2| ,|a2

Fig.IV-5 Detalle del banco de medida Load Pull
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I I

®E1 Vgs D.U.T. Vvds g @

—> I
il |
al —»> <}+— a2
b1 €<+ —> b2
' Zin Zout !

Fig.IV-6 Circuito equivalente del banco de medida

Las ecuaciones que se cumplen en el circuito de la figura IV-6

son:
Vgs + 20.1g
al =
2.‘/20 -
bl
siendo f11 T (1v-13
al
Vgs - Z2o0.1g
bl = [ ———
2.,/20
Vds + Zo.ld
az =
2. /Zo :
b2
siendo ['2= — (1V-2)
a2
Vds - 20.14d
b2 =
2e5 /20

las relaciones de potencias en la puerta 1 son:
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e

Pin = lal 2 =

8'20
Pref = lbl e = lﬁie . lal 2 (1V-3)
Pdiss =|al{® - lbl 2 = fal 2.£1~'P1 23] = 1/2 RefVgs.Igx]

en la puerta 2 tendremos:

a

2

=4 =4
.

a2 (IV-4)

e =II*2

Pout = lbz

® =lF‘2

8.20

Dada una potencia incidente Pin en la puerta 1 se fija una

potencia Iaz 2

en la puerta 2 variando progresivamente el desfase ¢
entre puertas. De esta manera se forman circulos sobre & para cada
valor de potencia en la puerta 2. Jugando con las potencias en las
puertas 1 y 2 junto con el desfase entre ambas podemos llegar, por
ejemplo, al punto de m&xima potencia afiadida definida como:

Padd = Pout — Pdiss {IV-5)

En este punto conocemos El, E2 vy ﬁ'puesto que son cantidades
controlables externamente. Ademas, se conocen 1los coeficientes de
reflexion M y ' 2 en cada puerta. Con estos valores, y acudiendo a
las ecuaciones (IV-1) a (IV-4), se pueden determinar las impedancias de
entrada y salida del transistor asi como los valores de las tensiones y
corrientes en los terminales y puesto que:

El = Zo.lg + Vgs

é (1V-6)
E2 = Zo.1d + Vds

podemos poner:
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El Z2o.{al+bhi)

al = Vgs = ——————
2.\z0 \/20
= (IV=7)

al - bl

/20

]

il

b1 = [1.al Ig

andlogamente

E2 20.(a2+b2)
az = Vds =

2.\€§; \ /2o

- (1V-8)

a2z - b2
‘/Zo

Teniendo en cuenta (IV-7) y (IV-8), las impedancias de entrada y
salida seran:

i

p2 =["2.a2 1d

Vgs , al+bl
2in = =20 ¢ m—
Ig al-bl
(Iv-9)
Vds az2+b2
Zout® e = Z0O .,
1d az-b2

El problema se reducird, a la hora de implementar un circuito
autonomo o no autonémo al cdlculo de la red lineal gque sintetice estas
impedancias. ’
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IV-4.— ANALISIS MATEMATICO DEL PROBLEMA

IV-4.1 - FORMULACION GENERAL

g lgint
.:i;—-:ni-— _..__.........._4\‘
CIRCUITO
Vgs Is Isint V{
——2 DE L —> o

Vds |4 | empaqueTao ||dint Vi

Fig.IV-7 Circuito empaquetado de un MESFET

El circuito de partida es el cuadripolo representado en la figura

IV-2. En el capitulo anterior, se habian obtenido 1las tensiones y

corrientes en

pero teniendo

empaquetado es

y corrientes en
relaciones:

N

vgs{t)
k=0

N
vds(t)

k=0

los terminales del transistor intrinseco (Fig.lII-14),
en cuenta 1la figura IV-7 y que el circuito del
el de la figura 111-8, se pueden calcular las tensiones
los terminales externos del transistor mediante las

ReZZf [Z2pg (kw)Igk+2g(kw)Igintk+Vfk-2s(kw)Isintkl.exp(jkwt)

(IV-10)

ReS  (2pd(kw)Idk+2d(kw)Idintk+Vdik-Zs(kw)Isintkl.exp(jkwt)
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N [Zpgs(kw)Igintk+2g(kw)Igintk+ Vfk-Zs(kw)Isintkl
ig(t)=Re 2> .exp(jkwt)
k=0 2pgs(kw)

(1v-11)

N [Zpds(kw)Idintk+2d{(kw)Idintk+Vdik-Zs(kw)Isintk]
id(t)=Re>" .expljkwt)
k=0 2pds{kw)

Las expresiones (IV-11) plantean un problema de indefinicion ante
la inexistencia de las capacidades Cpgs y Cpds (Fig.III-8), pero se
puede resolver teniendo en cuenta que:

limite ig(t) = igint(t)

Zpgs —= o= '
(1V-12)

limite id(t) = idint(t)

Zpds—~e-oeo

Entonces, mediante las relaciones (IV-10) y (IV-11) podenos
conocer las tensiones de la forma:

N
Re> Vgsk.exp(jkwt)
k=0

i}

vgs(t) = PgNL(vgi,vdi)

(IvV-13)
N

Re> Vdsk.exp(jkwt)
k=0

vds{t)

FANL(vqi,vdi)

N
Re > Igk.exp(jkwt)
k=0

ig(t)

GgNL(vgi,vdi)

(IV-14)
N

Re> Idk.exp(jkwt)
k=0

id(t)

GANL(vgi,vdi)

1

El nimero de variables independientes de las expresiones (IV-13) y
(IV-14) cuando se consideran N arménicos sera 2(2N+]1) es decir:
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Vgicc Vgilr vgili Vgi2r Vgi2i ... VgiNr VgiNi
(Iv-15)
Vdicc vdilr vdili vdi2r vdi2i ... VdiNr VdiNi

(IV-13) y (IV-14) representan el cuadripolo de la figura IV-8 que
es una aproximacioén de orden N y las tensiones y corrientes en cada

puerta representan la parte real e imaginaria del fases del armonico

correspondiente.

Igce Idcc
———>— ————®
T Vgscc Vds‘ccT
] . @
g1 CUADRIPOLO 1d1
*~————>— <——@
(RZL NO—LINEAL var |
.—.———— -——.—.——'
ign Idn
*——> -<—@
1 van 2.12N+1] vdn |
*——— . —e

Variables
Ig N Independientes Id N
> <—@
T Vg N | Vd N T

Fig.1vV-8 Cuadripolo no-lineal

Consideremos la potencia disipada en gate para el arménico n (en
drain seria totalmente analogo):

Pg(nw) = 1/2.RelVgsn.Ign*] = 1/2.[Vgsnr.Ignr+Vgsni.Ignil (Iv-16)
Puesto que estamos trabajando con N arménicos, la potencia en gate

al arménico n dependerd de las variables de control desde continua
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hasta N, es decir, existiran las siguientes derivadas:

OPg(nw) QJPg(nw) JPginw) OPgi(nw) QJPg(nw) oPg(nw) OPg(nw)
dVgicce ' oVgilr ’ dVgili B oVginr ' ovgini R OVgiNr ' JVgiNi
(Iv-17)
OPg(nw) OPg(nw) JPg(nw) OPg(nw) QJPg(nw) d9Pg(nw) JPg(nw)
dvdicc ovailr  ovaili ovdinr ' ovdini OVdiNr ' OVdiNi

Para cada potencia arménica necesitaremos conocer las derivadas de
la expresion (IV-17). An&logamente ocurrird en la puerta drain.

Podemos definir, a efectos de programacion y formulacidn, dos
vectores {matrices fila) por cada puerta que den cuenta de este
gradiente de la potencia al arménico n en gate y Kk en drain respecto de
todas las componentes arménicas de las variables de control.

E;bg(n;;. S;g(nw) dPg(nw) OPg(nw) ORg(nw) an(nwzn

| ovgi | ﬁ_j?ticc o dVginr ’ dVgini B OVgiNr ' JVgiNi

_ . (IV-18)}

JPg(nw)| PPginw) OPg(nw) JPginw) OPg(nw) JPg(nw)

| ovdi_| -i_§Vdicc T dvdinr ’ ovdini o OVdiNr ' OVdiNi

OPd(kw)| [OPd(kw) OPd(kw) JPd(kw) OPd(kw) BPd(kw;.

| dvgi | h_jQVgicc 'i"' oVgikr ' Jdvdiki T OVAiNr ' OVAiNi
(IV-193

— —_ - —_

OPd(kw)| POPd(kw) OPd(kw) QJPd(kw) OPA(kw) OPd(kw)

___Bvdim_J ___§Vdicc Y ovdikr ' ovdiki T OVdiNr ' JVdiNi

donde cada matriz tiene 2N+1 términos.

Definamos también vectores fila para las tensiones y corrientes en
los terminales de la forma:
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]

[Vgs]l = [Vgscc Vgslr Vgsii ... Vgsnr Vgsni ... VgsNr VgsNil

{Vds] = {Vdscc Vdslr Vdsli ... Vdsnr Vdsni ... VdsNr VdsNil

(IV-20)
[Igl = [ Igcc Igir Igli ... Ignr Igni ... IgNr IgNil
(I1d) = [ Idcc Idir 1Idli ... Idnr Idni ... IdNr IdNi]

Por analogia, podenmos definir matrices de 2N+1 términos de la
forma:

(Vgs(nw)l =0 , 0 , 0 ,.ee, Vgsnr , Vgsni ,ees, 0 , 03I
[Vis(nw)}l1 =L0 , 0, 0 ,esee, Vdsnr , Vdsni ,... ,0 , 0]
(Iv-21)
{(Ignw}l =100, 0O ¢+ 0 veee, Ignr ., Igni ,ee. .0, 01
(Idnw)l =100, 0, 0 ,see, Idnr , 1Idni ,... ,0 , 0]

es decir, 1las matrices (IV-21) son las (IV-20) a las que hemos
eliminado todo el contenido armdénico salvo el arménico n.

Por otro lado, a los ocho jacobianos de la forma de (III-74) pero
calculados mediante” las expresiones (IV-10) y (IV-11) y sus derivadas
en los terminales externos del transistor, se les puede llamar:

Jdvgs dvgs dvds Jvds
Syvgi Jvdi ovgi Qvdi

— ) et . -

{(1v=22)
— - -~ - -
dig ai;l did aju;1

B o (- S —,

Jvgi ovdi

vovrmomnes | % sem————

ovgi| | Jvdi

ot S

e
-e
L1}

o

natrices due son cuadradas de 2N+1 * 2N+1 elementos.

Teniendo en cuenta (IV-22), las matrices gradiente expresadas en
(IV-18) y (IV-19) pueden ponerse como:
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VPginw) OIg (nw) OVgs{nw)

— |=1/2 . tvgs(nw)] .| ————|+ 1/2 . CIg*(nw)] . -.._6__-_
. i vagl

i ngx*d B Dvgx_ 8 gi
(1V-23)

DPg(nw) OIg (nw) OVgsinw)

—_ =172 . Vgs(nW)d | |+ 172 . [Ig" (nW)] | ——
vdi O vdi D vdi

. —nd — ——— Lo —

—" wn —— —— o --1
dPdkw) O1d* (kw) O vds (kw)
— l=172 . tVAS(RWI] | ——— |+ 172 . [IG*(RWID o) ————

0 vgi avqu 0 vgi

L p— - - p—

(1V-24)

S w——y poo— ey po-- —
OPA(kw) Dia* (kw) D Vds (kw)
——— =172 . [VdS(KW)] o] ——— |+ 172 . [1d* (k)] | ——

0 vdi O vdi 0 vdi

. _— e e ... —_

Con las expresiones (IV-16), (IV-23) y (IV-24) tenemos definidas
totalmente las potencias y sus gdradientes en las puertas del
transistor, esto nos permitira definir a continuacién las diferentes
funciones que se van a optimizar.

IV~4.2 - APLICACIONES DE LA OPTIMIZACION.

a) Aproximacion de primer orden:

Un primer problema a resolver es la optimizacién (maximizacién) de
la potencia afiadida al primer arménico. Supongamos que tenemos el

cuadripolo de la figura 1IV-9, la potencia afiadida al primer armoénico
vendr& dada por:

Padd = Pout(w) - Pdiss(w) = ~ Pd(w) - Pg(w) (IV-25)
Yy teniendo en cuenta la figura (IV-9) podemos poner:

Padd = - 1/2.Vdsl.Idl* - 1/2.Vgsi.Igl® (1V-26)
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Ig |d
Vgs Pg Y| MESFET Pd Vds
1 — <«

. S S ‘L»

Zin(w) Zout(w)

Fig.IV-9 Cuadripoloc no-lineal

El gradiente de la potencia afiadida vendra dada por:

.-:bPadd DPpd(w) OPg(w)
B - (1V-27)
D padd| Tb Pa () _b Pg w)
_B vdt T _._B vdi ) _5_\;21—1

Las expresiones (IV-27) estan compuestas por matrices fila de tres
elementos puesto que para la aproximacién de primer orden las variables
independientes Vgi y Vdi tendran cada una de ellas tres elementos; su
componente de continua y las partes real e imaginaria del arménico
primero.

Este tipo de optimizacién es tipica de anmplificadores vy
osciladores al primer arménico puesto que su diferencia radica en la
implimentacion del circuito lineal que, como ya se ha dicho, se hace a
posteriori.

La rapidez de convergencia es uno de los problemas mas importantes
gue aparecen en los procesos de optimizacién. Una técnica muy
importante para resolver este problema es la utilizacién de

restricciones [62]. En el presente caso existen dos tipos: las debidas
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a la polarizacién y las debidas a las impedancias entrada y salida.

Si en el proceso de optimizacién se fijan de antemano
condicciones de polarizacion, el dispositivo no lineal de la figura
9 debera de cumplir dos ecuaciones de continua, una para
polarizacién en gate y otra en drain. Ademas, deberén de cumplirse
ecuaciones de estabilidad [62], [70]:

Re L2in({w)]) > 0 ==)> Pg(w) > 0
(1v-28)

RelZout(w}] ( 0 ==) Pd{w) ( 0

b) Aproximaciéon de orden N:

las

la

las

Tanto en el caso amplificador como en el oscilador, se puede

seguir un proceso andlogo al anterior (Fig.IV~9) pero considerando N

armonicos lo cual hace que aumente la precisién en el calculo a

expensas de la rapidez del proceso. Las ecuaciones en este caso son:
Padd(w) = - Pd(w) - Pg(w) = maximo (IvV-29)
juntamente con:

N N

> Padd(nw) = - [Pd(nw) + Pg(nw)] = minimo (I1V-30)
n=2 n=2

en el caso oscilador 6

N
->_  Pd(nw) = ninino (1v-31)
n=2 ‘

en el caso amplificador.

El gradiente de la potencia vendra dado por:
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‘O Padd(w) Ord(w) bpg(w)
Dvgi ) Ovgi Ovgi
(1V-32a)
— - — - — —
DPadd (w) O patw) D pdcw
Jvai | O vdi D vdi
.. - L. ] L —
D Padd (nw) O Pd(nw) 0 Pg(nw)
Ovgi 5 vgi 5 vgi
(1V-32b)
_ _ - -
Oradd (nw) O Pd(nw) 0O Pg(nw)

Dvdi

—t

O vdi O vai

En las ecuaciones (iV-32) podemos observar que las dos primeras
son formalmente igquales a (IV-27) pero en esta ocasién, teniendo en
cuenta que estamos considerando las variables independientes con N
armonicos (4N+2 variables), las matrices de cada ecuacién (IV-32) son
matrices de 2N+! elementos. Por otra parte el conjunto de ecuaciones
(IV-32) tiene un total de 2N ecuaciones puesto que n varia entre 2 y N.

Las restricciones en este caso, ademas de las correspondientes
ecuaciones de continua, si tenemos perfilado el punto de polarizacién,
son las de (IV-28) y adem&s se tiene que cumplir:

N
> Relzin(nw)] = 0
n=2
(1V-33)

N

> RelZout(nw)] =0
n=2
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c) Multiplicadores/divisores:

El incremento en la utilizacién de bandas de frecuencias caca vez
mas altas hace que nuchos autores hayn buscado alternativas mas
asequibles a 1la generacion tradicional de potencia (osciladores,
amplificadores) en estas bandas de frecuencia utilizando dispositivos
MESFET como nultiplicadores de frecuencia aprovechando  sus
caracteristicas claramente no lineales [70]. Por otro lado, la division
de frequencia es también esencial en algunos sistemas de microondas
(lazos de control de fase por ejemplo) y sistemas FM de comunicaciones.
Esto hace que el GaAS-MESFET sea muy atractivo operando como
multiplicador [711, (721 y divisor €691, [733, [743, [751 debido a su
conversion de ganancia, ancho de banda y aislamiento entrada/salida.
Estas son las razones que inducen a introducir este tipo de
dispositivos en los procesos de optimizacioén.

Si tenemos en cuenta la figura IV-8 la funcién potencia afiadida a

optimizar se puede poner en general como:

Padd(kw, jw) = - Pd(jw) - Pg(kw) = maximo ; [k¢>jl (Iv-34)

juntamente con

N N

->_ Pd(mw) ->_ Pg(nw) = minimo (1V-35)
n=1 n=1
m<> j n{>k

en el caso de multiplicadores/divisores auto-oscilantes (auténomos) o
bien

N
-> pd(mw) = ninino (1V-36)
m=1
m<>j
en el caso de multiplicadores/divisores tipo amplificador (no

autonomos).

Evidentemente si  j=k en (IV-34) Y m=n en (IV-35) estanos
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contemplando justamente el caso amplificador/oscilador tratado en el
apartado bJ.

Las expresiones del gradiente de (IV-34) vienen dadas por:

% Padd (kw, jw-; % Pd{ jw_)n 5 Py {kwr

| ngi ~_ﬂk()jz ‘__ngi __- _avgi |

3 _ B o (IV-37)
O Padd (kv , ju) Dpd(iw) apg(kw-;

3 Ovdi k()j= 1 Dvai i " Dvai

donde las matrices de (IV-37) vuelven a ser matrices fila de 2N+l
elementos. Por supuesto, el resto de gradientes de las potencias
arménicas necesarias en (IV-35) y (IV-36) son también conocidos.

En cuanto a las restricciones, en principio se han de cumplir las
ecuaciones de continua fijadas por la polarizacioén externa como en los
dos casos anteriores. El resto de restricciones se pueden expresar:

RelZin(kw)] > 0 ==> Pg(kw) > 0

(1V-38)
RelZout{jw}l< 0 ==> Pd(jw) < 0 | k{>j

n<Xk

RelZin{nw)]l = 0
' (IV-39)

*

RelZout(nw)l= 0 ;3 n{>j

IV-5.- IMPLEMENTACION LINEAL

Hasta ahora 10 que hemos hecho es obtener a base de optimizacién
de potencias, los valores de las tensiones y corrientes del cuadripolo
representado en la figura IV-2. Este proceso es, en principio, general
para el tipo de optimizacion tratada en cuanto a que 1las Unicas
limitaciones de tipo lineal son las impuestas por el propio dispositivo
activo. Vamos a ver ahora como se pueden implementar las redes lineales
a partir del conocimiento de estas tensiones y corrientes, supuestas
optimas, de los terminales del cuadripolo no lineal.
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IV-5.1 ~ CONCEPCION OSCILADOR

El circuito total implementado est& representado en la figura IV-
10. Partiendo del conocimiento de Vgs, Vds, Ig e Id Optimas el problema

reside en calculo de la red lineal., Vamos a calcular

para ello dos

tipos de redes clasicas en implementacién, una red en T y una red en w.
Evidentemente, estamos trabajando tanto en drain como en gate con un
unico arménico puesto que se supone conseguido el estado estacionario a

una determinada frecuencia.

<« Vgs —

Ig q 1ol

—_— e

l !

Vgs| MESFET Vds

I |

RED
LINEAL

Fig.IV-10 Circuito oscilador

a) Circuito en T

RL

Si suponemos que la red lineal y la resistencia de carga RL de la
figura IV-10 nos quedar4 un circuito de la forma de la figura IV-11 que

representa a una estructura clasica en osciladores representada en la

figura IV-12a.
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_..._.> .e—.—-..
t ? '
Vgs MESFET |Vds s Vgs

Fig.1v-11 Estructura osciladora en T

La malla lineal que debemos de resolver es la de la figura IV-12b.

c 2 d - Zd Zg Ig
o—<—| | —> o
A A
S
Zq & 74 Vds 7s Vgs
*— —
Fig.IV-12a Fig.1V-12b

Supongamos la salida en drain y definimos

2d = Rd + jXd
29 = jXg (1V-40)
2s = JXs

Del circuito de la figura IV-12b se puede deducir:
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1}

Vgs = - 2g.Ig - Z2s.(Ig+Id}

(IV-41)

i}

que desarrollando en parte real e imaginaria y teniendo en cuenta (IV-

40) podemos poner:

Vgsr = Xg.Igi + Xs.(Igi+Idi)
(1V-42)
Vgsi =~ Xg.Igr - Xs.(Igr+ldr)

Vdsr = Xd.Idi - Rd.Idr + Xs.(Igi+Idi)
(IV-43)
Vdsi =~Xd.Idr - Rd.Idi + Xs.(Igr+lIdr)

de (IV-42) podemos obtener:

Vgsr.Igr + Vgsi.lgi
Xs = (Iv-44)
Igr.Idi - Igi.ldr

Vgsr.(Igr+ldr) + Vgsi.(Igi+Idi)
Xg =~ (IV-45)
Igr.1di - Igi.ldr

analogamente de (IV-43) se puede obtener:

A.Idr + B.Idi

Rd =- (1V-46)
Idre + Idie

B.Idr - A.Idi

Xa =- (1V-47)
Idre + Idi®
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donde

A = - Rd.Idr + Xd.Idi
(IV-48)

mw
It

- Rd.Idi - Xd.Idr

b) Circuito en u:

De forma an&loga a como se ha hecho para una red en T, en el caso
de una red en w el ciruito de 1la figura 1IV-10 se transforma en la
figura IV-13

g d Zgd

—_— —

? s ‘
Vgs MESFET |Vds Zds Zgs Vgs

1 1 r 1

Fig.IV-13 Estructura osciladora en n

Por consiquiente, el circuito 1lineal que debemos resolver es el
representado en la figura IV-14

Zgd
d Ygd
D e ‘*1"' & k 'Jfg'g'ﬁo
(; A A
S Vds Yds Ygs Vgs
Zgs | Zds
L —e
Fig.IV-14
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Suponemos de nuevo la salida en drain y definimos:

Ygs = jBgs
Ygd = jBgd (IV-49)
Yds = Gds + jBds

Del circuito de la figura IV-14 se puede deducir:

1]

-Ig = Vgs.Ygs + (Vgs-Vds).Ygd
(IV-50)

-Id

Vds.¥ds - (Vgs-Vds).Yds

Teniendo en cuenta (IV-49) y desarrollando en parte real e
imaginaria y siguiendo un proceso totalmente anédlogo al de la red en T
se obtiene:

Igr.vgsr + Igi.vgsi
Bgd = (IV-51)
Vgsi.vdsr - Vgsr.Vdsi

Igr.{Vgsr~Vdsr) + Igi.(Vgsi-Vdsi)

Bgs =- (1v-52)
Vgsi.Vdsr - Vgsr.Vdsi
A.Vdsr + B.vVdsi
Gds =~ (IV-53)
Vdsre + Vdsi®
A.Vdsi - B.Vdsr
Bds = (IV-54)
Vdsr2 + Vdsi®
donde
A = Bds.Vdsi - Gds.Vdsr
(I1V-55)

B =~ Bds.Vdsr - Gds.Vdsi
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En el caso de multiplicadores/divisores auto-oscilantes la
implementacién lineal es similar al caso oscilador (Fig.IV-10), la
anica diferencia es que la red lineal que se implemente debera cumplir
las condiciones obtenidas en la optimizacién, es decir, para los
armoénicos Kk, j siendo k<>j.

1V-5.2 — CONCEPCION AMPLIFICADOR

En el caso amplificador volvemos a partir de las tensiones y
corrientes en los terminales del MESFET calculados en el proceso de
optimizacién (Fig.IV-2). El circuito total a implementar es el de la
figura IV-15.

Zg Ig Id
1 —_— D — 2 [
Red V/t\ V: Red
Vg Lineal 9% IMESFET S Lineal
Entrada <—\-]- F’ <--| _l.[" Salida T
Z11 Zin Zout Z21

Fig.Iv-15 Estructura amplificadora

En este caso teniendo en cuenta que:

Vgs
2in =
Ig
(IV-56)
Vds
Zout=
Id

las condiciones que se han de cumplir son:
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2in*

i

A S
(IV-57)

221 ~Zout

#

Tanto en la red de entrada como la de salida las relaciones de
impedancia son nuy sencillas por lo que no tiene gran interés en
desarrollarlas.

En el caso de multiplicadores/divisores no auténomos la
implementacién es totalmente andloga. La unica diferencia es que las
relaciones de impedancias se tienen que cumplir a los armoénicos de

interés.
IV-6.~ SIMULACION

Se ha venido discutiendo en los apartados anteriores del presente
capitulo las técnicas de optimizacién lineal y no lineal, experimental
y de simulacién. Vamos ahora a discutir los resultados del programa de
optimizacioén conparandolos con los obtenidos en el analisis para
conprobar su validez.

IV-6.1.~ OPTIMIZACION DE LA MAXIMA POTENCIA ARADIDA~-

En primer lugar vamos a analizar, con el programa descrito en el
capitulo III un circuito formalmente idéntico al de la figura IV-6 cuya
Gnica diferencia es que las impedancias de generador 20 tanto en gate
como en drain son nulas. En este momento tenemos un transistor al cual
le hemos colocado dos generadores, uno en la puerta gate-source y otro
en la puerta drain-source; estas son las condiciones de optimizacion
descritas en anteriores apartados. El estudio completo se va a hacer al
priner arménico y a una frecuencia de 10 GHz.

Fijaremos una tension de gate vgs, la cual suponemos que tiene
fase cero, y para cada valor del modulo de la tension de drain vds
haremos un barrido de la fase de dicha tensién. De esta forma tendremos

circulos de potencia para cada nivel de inyeccién en drain manteniendo
fija la gate.
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El transistor

paradmetros vienen dados en la tabla IV-1

Tabla IV-1

empleado ha sido tomado de la literatura (71 y sus

Pardmetros del GaAs-MESFET 23K273 [73

Parémetros Lineales:

R. Lineales (Ohm):
L. Lineales (nHl:
C. Lineales (pF):

C. empaquetado:

Parémetros no lineales:

Cgs :
igs :
Idg :
Ids :

Cgso(pE)
Ins(na)

Insr(nd)
Idss(mAj

Rg = 4.5 Rd = 4.5
Lg = 0.2 Ld = 0.2
Cdg= 0.026 Cds= 0.1
Cpgs=0 Cpds=0

= 0.64 Vbi{v) = 0.8

= 1.05 s(1/Vi= 23

= 6.5 sr{i/v) = 1,28

=78 Vpo(V) = ~1.78

Tiempo de transito {(ps)

Frecuencia :

10

Vgs(V,grad)
Vds mod{V)

-

-
-

Ghz
mod

inicial

Vds fase (grad): inicial

-

0

Rs
ls

i

]

i

s c.5

it

& 3.3%5

4.
0.

5 Ri =
1

10

= “Otil

Las figuras 16 corresponden a los siguientes valores:

= 0.6 fase =
= final
= ( final

El punto de polarizacion escogido

=0

3 paso

360 paso

es en todos

H

0.5
18

i

los casos Vgsce=-0.5

y Vdscc=3 voltios y el radio de las cartas polares estd dado siempre en

vatios.

Se puede observar que efectivamente son lineas cerradas, el primer
punto corresponde al triangulo y el segundo al circulo con lo cual esta
siempre definida la direccién de variacién segin la fase. La gréafica 1
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corresponderd siempre al valor del médulo de Vds maz= pequefic y la
numeracién mas alta al valor mas grande.

La figura 16a muestra la potencia disipada a la entrada (Pdiss)
del transistor que como se puede observar siempre es positiva para
estos valores. La fiqura 16b nos muestra la potencia disipada en la
carga, es decir, la potencia que es capaz de suministrar el transistor.
Légicamente interesan las zonas en que la parte real de dicha potencia
(Pout) es positiva puesto que una potencia negativa indica consumo por
parte del transistor. Vemos que el maximo de potencia de salida lo
tiene la curva 3 1o que corresponde a una tension Vds=2 volts. En la
figura 16c estd representada la potencia afiadida (Padd); la zona de
interés es también la zona de parte real positiva y el maximo de dicha
potencia corresponde también a la gréafica 3.

Las graficas de la figura 17 corresponden al caso ya descrito pero
en este caso se ha acotado la zona con objeto de reducir el tiempo de

analisis en sucesivos casos. Los valores utilizados en el andlisis son:

Frecuencia = 10 Ghz

Vgs (V,grad) : mod = 0.5 fase = 0
Vds mod(v): inicial = 1.5 final = 2.5 paso = 0.5
Vds fas{grad): inicial = 72 - final = 144 paso = 18

Para esta representacion es la grafica 2 la que tiene mayor
potencia de salida (Fig.17b) y mayor potencia afiadida (Fig.17¢) para
tres tensiones Vds diferentes que corresponden a tres potencias
disipadas a la entrada también diferentes (Fig.17a).

Una vez detectada la 2ona de Vds en la que se consique maxima
potencia afiadida hacemos lo mismo para Vgs=1 voltio con fase cero y se
obtienen las curvas de las figuras 18 en las cuales vemos que la maxima
potencia afiadida sigue aumentando. En las fiquras 19 aumenta aun mas,
mientras que en las 20 empieza a disminuir aunque evidentemente sigan
aumentando la potencia disipada a la entrada y la potencia de salida.
El punto de maxima potencia afladida se encuentra en las graficas de la
figura 19c y coincide con el obtenido mediante el proceso de
optimizacion. Los valores oOptimos obtenidos para el punto de
polarizacion anteriormente mencionado vienen dadas en la tabla IV-2.
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Tabla IV-2
Valores del MESFET para Padd maxima

Frecuencia 10 GHz

P. Polarizacién (Voltt.) : Vgscc = -0.% Vdsce = 3

Tensiones Médulo (Volt) Fase (grad)
vgs 1.20 0.00
vgs ¢ 2.00 90.00
Vgi s 1.21 304.86
vdi : 2.11 117.99
Corrientes Médulo (mid) Fase (grad)
Ig 44,02 35.10
Id H 48,23 283.95

Potencias (mW): Pdis = 21.61 Pout = 46.81 Padd = 25.20

Impedancias (Ohms): Real Imaginaria
2in 22.30 -15.67
Zout : -40.24 9.99

Con los valores de la tabla 1IV-2 vamos a implementar a
continuacion un amplificador y un oscilador con objeto de comprobar
mediante analisis, con el programa descrito en el capitulo III, la
'concordancia con los valores obtenidos para maxima potencia afiadida en
la optimizacion

a) Circuito amplificador [771:

El circuito amplificador utilizado es el de la figura IV-15. Las
redes de entrada y salida junto con la resistencia de carga o generador
son las de la de la figura IV-21.
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jX2 Ro

O
ZI=R+jX

Fig.IV-21 Red de adaptacioén de entrada y salida

Las ecuaciones solucién de este circuito vienen dadas por:

Rl .Ro®
Xe = —
Ro-R1
{IV-58)
Ro® . Xs
XI-XI"
Ro2+X&

donde Ro vale 50 ohmios. Teniendo en cuenta que la ecuaciones que se

han de cumplir son las dadas en (IV-57), se tiene que:

22.30 + j 15.67 (red de entrada)
40.24 - j 9.99 (red de salida)

Zin®
- Zout

211
221

]
i

Yy por tanto, los elementos que debemos de implementar son:

X1 = -3 9.18
Circuito de entrada:

X2 = j 44.86

jX1 = -3 29.81
Circuito de salida : ‘

X2 = 3j101.57
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Si observamos las ecuaciones IV-58, podemos ver que existen dos
posibles soluciones tanto para X2 como para X!, loégicamente nosotros
hemos seleccionado una de las dos.

Del analisis del amplificador implementado se  obtienen las
graficas de 1la figura IV-22 que nos muestran las potencias justamente
en las puertas del transistor donde, légicamente deben de coincidir
para el punto de maxima potencia afiadida con los valores de la tabla
Iv-2. Efectivamente, en la figuralV-22c se puede observar que la maxima
potencia afiadida en el transistor corresponde al punto A, con un valor
de 25 m¥W gue concuerda con el valor de la tabla IV-2 ¥y que corresponde
a una potencia disipada en la entrada de 21.5 nW (fig.IV-22a) con una
potencia de salida en el transistor de 47 nmW. Vemos pues que estos
valores son 10s que se han obtenido en la tabla IV-2.

En la figura 1V-23 estan representadas las potencias pero, no en
el transistor como en el caso anterior, sino en el amplificador. En la
figura IV-23c se denuestra que la maxima potencia afiadida corresponde,
al igual que en el transistor, al punto A. La figura IV-24a nuestra la
impedancia de entrada del transistor y la figura IV-24b la inmpedancia
de entrada del amplificador. En esta ultima figura conviene destacar
que el punto que pasa por el centro de la carta es justamente el punto
A, lo cual demuestra la veracidad el andlisis ya que, justamente en ese
punto, se ha hecho la adpatacién a la entrada.

by Circuito oscilador:

Recordando de nuevo el punto de maxima potencia afiadida a la
frecuencia de 10 Ghz (Tabla IV-2), vamos a diseflar un oscilador en ese
punto que l6gicamente debera de oscilar a 10 GHz,si la optimizacién es
correcta.

El circuito implementado es justamente el de la fiqura IV-12 cuyas

ecuaciones ya han sido desarrolladas. En esencia nos quedarad un
circuito como el de la figura IV-25.
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Fig.IV-23a Pdiss en Amplificad
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FTEZ‘r ,.__Jf\}ii\’\____,

i

Ro
Cs

Lg 1 Cd 3
1

Fig.IV-25 Circuito oscilador

Los valores obtenidos para este punto son:

Ro = 50

Lg = 0.459 nH
Ld = 0.468 nH
Cd = 0.364 pF
Cs = 0.729 pF

El anadlisis a un arménico ha dado una frecuencia de oscilacidn de
9,99 GHz con una potencia de salida Pout=25.2mW, valores que coinciden
con la frecuencia de optimizacidén y 1la Padd maxima (tabla 1IV-2) como
era de esperar.

Analizando a dos arménicos la situacidn es andloga puesto que los
valores obtenidos son:

10.05 GHz

Frecuencia de oscilacion =
Pout (primer arménico) = 28.57 mW
Pout (segundo arménico) = 0,05 mW

Se puede observar que 1la potencia al primer arménico es
ligeramente superior a la del analisis con un s6lo arménico, mientras
que el Segundo arnonico esta 27.4 dB por debajo del principal, lo cual
hace que sea un buen oscilador.
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IV-6.2—- SIMULACION DE UN BANCO DE LOAD-PULL-

Vamos a ver ahora como, mediante un proceso de optimizacién o bien
de anadlisis simulado en el ordenador, se puede llegar a caracterizar un
transistor de iqual forma que se harfa en el banco experimental de la
figura IV-4,

El circuito que debe resolver experimentalmente el banco es el de
la figura IV-6 y es el que vamos a tener en cuenta en nuestra
simulacién, haciendo la salvedad de que generalmente y, por supuesto en
nuestro caso, 20=50 ohmios. Teniendo en cuenta los resultados de la
optimizacién para 10 GHz de frecuencia y méxima potencia afladida de la

tabla IV-2 y el circuito de la figura IV-6 tenemos:

El

50 ig + vgs
(IV-59)

i

E2 50 id + vds

que resolviendo nos da:

[}
1}

3.26 Voltios; 1
0.67 Voltios; @2

|E1)
|E2|

22.87 grados
329.65 grados

A continuacién, vamos a comprobar los resultados de IV-59
analizando tal y como se haria experimentalmente, es decir, fijamos un
El, que consideraremos con fase nula (Fig.IV-6), y para cada valorlEz)
obtenemos un circulo variando gﬁ Hay que tener en cuenta que g, en este
caso, sera ¢2-¢1. Se repite el proceso para distintos valores de]Eﬂ
hasta conseguir que Padd dada por la expresioéon IV-5 sea méxima. De esta
forma hemos obtenido las graficas de las figuras IV-26, Iv-27, 1V-28.
En la IV-26 se representan Pout y Padd para un valor [E1I=2.5 voltios
con fase cero, variando |E2| desde 0.1 hasta 1.7 voltios con paso de
0.4y ¢ desde 0 a 360 grados con paso de 18, Conviene aclarar que la
grafica“l’ es siempre 1la de valor |E2| mas pequefio. En las graficas de
las figuras IV-27 hemos representado las potencias Pout y Padd en el
transistor para |El] =3.25 voltios y fase 22.87 grados, y los mismos
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valores de E2. Por ultimo en las graficas de la figura IV-28 se ha
hecho la misma representacién que en los dos casos anteriores para !EI]
=3.5 voltios y los mismos valores para |E2}, Si observamos los tres
conjuntos de g¢raficas, vemos que el maximo de Padd esta situado en la
figura 1IV-27 y que correspogde a los valores obtenidos en la
optimizacién (Tabla 1V-2) y calculados mediante (IV~59).

Para concluir diremos que es, justamente este, el proceso que se
seqguiria experimentalmente en un banco de medida del! tipo de la fiqura
IvV-4,
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CAPITULO V

SIMULACION, RESULTADOS EXPERIMENTALES



V-1.- RESULTADOS EXPERIMENTALES Y SIMULACIONES A 10GHz

V-1.1 - COMPROBACION DE GANANCIA S21

En primer lugar hemos tomado el transistor MGE-1802, cuyos
paradmetros han sido medidos experimentalmente en el capitulo II y estan
dados en la tabla 1II-1, y 1lo hemos cargado con 50 ohmios en las dos
puertas. Hemos supuesto la entrada en la puerta gate-source en la cual
se coloca un generador y la salida en la puerta drain—source. Tanto en
el programa de an&lisis como experimentalmente hemos. ido aumentando la
potencia de entrada, representando la potencia de salida en funcién de
la entrada (bondad del parametro ganancia S21).

TRANSISTOR SOBRE 50 Ohm
(Parametro S21)

1—ARM 2—ARM 3—~ARM EXP

— v v meeeseese=s * KXo X Xo X+

Psalida (mW)

160
140
120
100

80

60

0 ‘ 1 i 1 1 d L 3 1 i i

0 10 20 - 30 40 50 50 70 80 a0 100
Pentrada (mW)

Fig.V-1 Resultados teérico/experimentales de Psalida funcién de
Pentrada para un transistor MGF-1802 cargado por 50 Ohm.
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Los resultados teoéricos y experimentales vienen dados en las
graficas de la figura V-1. La simulacién se ha hecho para 1, 2y 3
arménicos y se puede observar que las gra&ficas a 2 y 3 armoénicos estan
totalmente superpuestas. Esto quiere decir que a partir del sequndo, la
influencia arménica es minima para esta configuracion.

De la fiqura V-1 se puede deducir también que, para valores de
pequefia sefial, la influencia de los arménicos superiores es pequefia y
la coincidencia entre los resultados te6ricos y experimentales es muy
buena. A partir de unos ciertos niveles de potencia la diferencia entre
considerar uno o dos arménicos empieza a ser importante, ademés
aumentan las diferencias entre los resultados tebricos y
experimentales, En cualquier caso, estas diferencias entran dentro de

los errores lé6gicos de medida (6% aproximadanentel.
V-1.,2 - AMPLIFICADOR A FRECUENCIA FIJA

En este apartado hemos disefiado un amplificador a una frecuencia
fija de 9 GHz mediante adaptacidn conjugada. El objetivo de este disefio
es observar la necesidad del an&lisis en gran sefial frente al cléasico
de pequefia sefial, debido principalmente al contenido arménico y al
nivel de potencia.

Se ha tomado una red de adaptacién clasica con stubs serie y
paralelo como se indica en la figura V-2. Tipicamente las lineas de
transmisién serie son de 50 ohmios de impedancia caracteristica
mientras que la de los stubs es superior (80 Q).

Los parémetros de scattering pequefia sefial del transistor han
sido dados en el capitulo II. Los valores de la red de adaptacié6n de la
figura V-2 estan dados en centimetros y los parédmetros de scattering de
la red de entrada (red E) y de la de salida (red S) vienen dados en la
tabla V-1 para los tres primeros arménicos.

En la figura V-3 se puede observar el resultado de la simulacién
en. pequefia sefial con un programa de andlisis clasico (COMPACT) en el

cual se puede ver una buena adaptacién conjugada a 9 Ghz como era
previsible.
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I | I |
| 12=0.976 | | 14=1.121 ;
o—-1 [ |4 } !
¥ 1_________,____, T l !
| 1| FE
| | | |
[ ! | |
| | | |
| 1=0.720 | A | 13=0.745 ;
I I | |
' REDE ' REDS
Fig.V-2 Estructura amplificadora a frecuencia fija
Tabla V-1
Adaptacién _conijugada a_ 9 GHz
S11 512 = 821 S22
Frec(Ghz) Mod. Fas, Mod. Fas. Mod. Fas,
Red de entrada:
9 0.809 144 0.588 -95.2 0.809 ~-154.4
18 0.387  ~112.7 0.922 38.9 0.387 10.6
27 " 0.278 106.1 0.961 -71.4 0.278 ~68.9
Red de salida:
9 0.751 156.2 0.660 -122.6 0.751 138.7
18 0.478 ~-83.6 0.878 -11.1 0.478 -118.6
27 0.168 152.2 0,986 -144.1 0.168 99.7

El siquiente paso ha sido hacer un andlisis en gran sefial a uno y

tres arménicos
salida en

facilmente la

En
funcioén de
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la figura V-4 hemos representado la potencia de
la potencia de entrada y se puede deducir

necesidad del analisis gran seflal: en primer lugar se



puede apreciar la gran importancia del contenido arménico a partir de
una determinada potencia de entrada (15 mW en este caso) y por otra
parte, vemos que unicamente se mantiene la ganancia en potencia
constante para niveles de potencia que corresponden a pequefia sefial

(tramo recto) para pasar a una disminucién paulatina de dicha ganancia.

18 g8
R
a2 b
A s1i1
[ s22
-18 F
...2@5. . . .
P
“38 '1:|1Y--1||n:|1!:n-tlnn: ]::nnfu:..';nnnl-n'nnln)-’nvl
B.S 8.7 8.9 9.1 9.3 8.5
T o= 7 Frecuencia(GHz)

Fig.V-3 Adaptacién conjugada a 9 GHz

Visto esto hemos hecho una representacién temporal de la corriente
ids (Fig.V-5) y la tensién vdi (Fig.V-6) para tres arménicos, a la
misma frecuencia (9 Ghz) y para una potencia de entrada de 40 nW. Se
puede observar perfectamente la influencia del contenido arménico en la
distorsion de la sefial (sinusoide pura a un arménico).

-183-



TRANSISTOR ADAPTACION CONJUGADA (9.0 GHz)
(amplificacion)
1—ARM 3-ARM

— — —

Psalida (mW)
200 _

180 ——
180 S -

140 -~

120 e
100 4
80

60

20

1 i. 1 1 L i 1 !

1 -
0 5 10 15 20 25 Sb 35 40 45 50
Pentrada (mW)

En la figura V-7 muestra la composicidn entre corriente Ids y la
tensiéon Vdi sobre las curvas caracteristicas para una potencia de
entrada de 19.6mW a uno y tres armébnicos y en la figura V-8 para 40nmW.
Tanto en la figura V-7 como en la V-8 se puede observar que las
graficas (1), que corresponden a un arménico, son elipses perfectas
como corresponden a la - composicién de dos sinusoides puras; la anica
diferencia estriba en que la elipse es mds abierta a 40 que a 19.6nW.
Sin embargo, en las curvas (2) que corresponden al caso de tres
armonicos ya no son elipses, ademids se observa que aumenta la
distorsion a medida que se incrementa la potencia de entrada. Esto
reitera la necesidad de analizar en gran sefial conociendo el contenido

arménico. Es curioso observar en este caso como, a medida que aumenta
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el contenido arménico y la potencia de entrada, la curva composicion se
va adaptando a las curvas caracteristicas del transistor.

En la figura V-%a hemos representado la inpedancia de entrada,
analizando a un arménico, del transistor aumentando la potencia
partiendo de pequefia sefial. Se puede apreciar que la variacion es
pequefia debido a la tendencia unilateral del transistor. En la figura
V~9b estéd representada la inmpedancia de entrada, analizando también a
un arménico, pero del amplificador. Vemos que unicamente esta adaptado
para potencias de entrada pequefias (pequefia seflal) como era logico de
esperar, puesto que la sintesis de la red de adaptacién estd calculada
a partir de los parametros de scattering pequefia sefial.

V~1.3 - AMPLIFICADOR EN BANDA 9-10GHz

Partiendo de nuevo de los parémetros de scattering pegquefia sefial
del transistor MGF-1802 medidos en el capitulo II, se ha optimizado,
con el programa TOUCHSTONE, un amplificador con un ancho de banda entre
9y 10GHz. El circuito implementado es el de la figura V-10 donde las
lineas serie son de 50 ohmios, los stubs paralelo de 80 y las
longitudes estan dadas en centimetros.

12=0.318 15=0.276

13=0.105 14=0.264

FET

11=0.762 - 16=0.734

Fig.v-10 Anmplificador en banda 9-10 GHz
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En la figura V-11 se pueden apreciar los resultados de la
optimizacién lineal pequefia seflal para las redes de adaptacion de la
figura V-10. Se puede observar que la adaptacién en la entrada y en la
salida son similares y siempre menores de -7dB, estando la ganancia en
toda la banda por encima de los 7dB.

Sin embargo, si analizamos en gran sefial a un arménico‘ ¥y
representamos la ganancia en funcién de la potencia de entrada (Fig.V-
12), vemos que s6lo se conserva en los alrededores de 7dB para
potencias inferiores a 40mW, es decir, la aproximacioén de la figura V-

11 Gnicamente es valida para niveles bajos de sefial.

10 - dB
i sz1 ’ e
5 L c ey . L e e e e e
e E . . . 00 ot e e s
--5 :_ . . . . . . - . ‘- . . N .
_la -1111‘]lll‘lklllllll‘lllllll..‘ll‘_’_!]ll‘lllll,‘llll
9 9.2 9.4 8.6 8.8 10
T " Frecuencia (GHz)

Fig.V-11 Optimizacién pequefia sefial
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AMPLIFICADOR OPTIMIZADO (9.0—10.0 GHz)

(caracteristicas de ganancia: 1—ARM)
9.0 GHz 9.6 GHz 10.0 GHz

a— i — ——— - - o

Ganancia (dB)

o

{ i

6 20 20 ) 86 100 120 40 T80
Pentrada (mW)

i

Fig.V-12

La figura V-13 nos muestra la mnisma representacion al primer
arménico, pero el analisis ha sido hecho con dds arménicos; se observa
que el nivel de ganancia, para cada potencia de entrada, ha subido
_.ligeramerite y la pendiente de disminucién de ganancia se ha hecho
menor. Un aspecto importante a destacar es que, para pequefia éeﬁal y en

este caso, el analisis con dos arménicos se aproxima mas al obtenido
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mediante la optimizacioén lineal, lo que indica la importancia, no s6lo

del analisis gran sefial, sino de tener en cuenta el contenido armonico.

10

AMPLIFICADOR OPTIMIZADO (9.0—10.0 GHz)

(caracteristicas de ganancia: 2—ARM)
9.0 GHz 9.6 GHz 10.0 GHz

w— a— e e

Ganancia—Wo (dB)

i ] 1 H L i i

0 20 40 60 80 100 120 140
Pentrada (mW)

Fig.V-13

Por ultimo, hemos représentado la potencia de salida en funcién de

la potencia de entrada para uno (Fig.V-14) y dos arménicos (Pig.V—lS).

Se vuelve a corroborar

lo dicho anteriormente en el sentido de que,

para potencias de entrada pequefias, la pendiente es constante y con una
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variacion con la frecuencia pequefia, mientras que para niveles de
potencia mayores, no s6lo disminuye la pendiente con la potencia de
entrada, sino que existe una variacién apreciable con la frecuencia. Se
sigue observando que la disminuci6én de la pendiente es menor en el caso
de dos armoénicos.

AMPLIFICADOR OPTIMIZADO (8.0—10.0 GHz)

(caracteristicas de potencia: 1—ARM)
9.0 GHz 9.6 GHz 10.0 GHz

— ——— - -

0 Psalida (mW)

350

300

250

200

150

100

S0

3 i i H i

‘“ g e
0 20 40 60 80 100 120 140
Pentrada (mW)
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AMPLIFICADOR OPTIMIZADO (9.0—10.0 GHz)

(caracteristicas de potencia: 2—ARM)
9.0 GHz 9.6 GHz 10.0 GHz

— — —— o

Psalida—Wo (mW)

400
350
300 : -
250

200
150

100 |

50 4

0 i 1 1 1 t L :
] 20 40 60 80 100 120 140 . 160

Pentrada (mW)

Fig.v-15

V-2.~ OSCILADOR SINTONIZADO A VARACTOR

A continuacién, hemos analizado un circuito oscilador sintdnizado
con un dicdo varactor en la banda de frecuencias de 6 a 9 GHz
aproximadamente. El transistor que se va a emplear, como en los casos
anteriores, es el de la tabla II-1 y el diodo varactor tiene una
capacidad variable Cj que oscila entre 0.1 y 1pF.
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Al

1

Fig.V~16 estructura osciladora a varactor

El circuito oscilador es una estructura clésica y est4
representada en la figura V-16. Abriendo el circuito en los puntos A-
A', podemos analizar la impedancia Zout en pequefia sefial para distintos
valores de Ld con objeto de encontrar una resistencia negativa adecuada
en el ancho de banda elegido. Hecho esto, se puede implementar el
circuito lineal de salida con una impedancia Zld. El valor elegido ha
sido Yy la funci6én de transferencia en lazo cerrado
Hdrain=Zout+Zld estd representada en las figuras V-17 y V-18 en funcién
de la frecuencia tomando Cj como parametro. En la figura V-17 se ha
representado la parte imaginaria. Los puntos sefialados [Img{Hdrain)=01,
como es l0gico, representan puntos de oscilacién., La fiqgura V-18 tiene
representada la funcién Re(Hdrain) también en funcién de la frecuencia
Y para las distintas Cj; se puede ver en este caso que 1los puntos de
oscilacion representados en la figura V-17 corresponden a puntos de
Re(Hdrain)<0 en la figura V-18, 1lo cual es imprescindible para que
arranque la oscilacién en pequefia sefial,
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OSCILADOR VARACTOR

(frecuencia de oscilacion)
P.S. 1—ARM 2-ARM

9.5

-

6.5

6 { t 1 1 3 § 1 i 1

o) K| 2 3 7 5 6 7 8 )
’ Cj (pF)
Fig.v-19

A continuacion se ha analizado el circuito oscilador en gran sefial
Y se ha representado la frecuencia de oscilacién en funcién de la
capacidad del varactor (Fig.V-19), en pequefia sefial y en gran sefial a
uno y dos armonicos. Se puede observar que para valores grandes de Cj,
la frecuencia de oscilacién en pequefia y gran sefial son practicamente
iguales. Esto es l6gico puesto que, en la figura V-17 hemos visto que
para valores de Cj grandes las pendientes son grandes, lo cual indica
que el circuito es mas selectivo en frecuencia mientras que, para
valores de Cj pequefios ocurre todo lo contrario. Sin embargo, se puede
apreciar que no hay gran diferencia al analizar con uno o dos
armonicos, en este caso.
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OSCILADOR VARACTOR

(potencia en oscilacion)

_1—ARM_ 2—ARM
Psalida (mW)
250 |
200 |
150 |
100 |
S0 L
Sy %%
Cj (pF)
Fig.V-20

En la figura V-20 se ha representado la potencia de oscilacién al
primer arménico en funcién de la capacidad del varactor. En esta
representacion se ve claramente la importancia que tiene el contenido
armonico en el analisis de la potencia. Observemos gque al tener en
cuenta armonicos superiores, aumenta la potencia de oscilacién al
fundanmental, cosa que ya habiamos visto anteriormente en amplificacioén.
Ademas, para valores grandes de Cj, tiene mas importancia el contenido
arménico, al contrario de lo que ocurria con la frecuencia.

Una forma de ver la ihfluehcia del contenido' arménico para los
distintos valores de la capacidad Cj del varactor, es analizar las
variaciones de la intensidad Ids en funcioén de Vdi. En la fiqura V-21
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se ha representado dicha variacioén analizando a un armonico mientras
que en la figura V-22 el analisis es a dos arménicos. En ambos casos
vemos que las mayores excursiones de Ids ocurren cuando la capacidad
del varactor es mayor, lo que indica que el contenido armoénico tiene
mas influencia. Las curvas representadas en la figura V-21 son elipses
perfectas como corresponde a la composiicén de las sinusoides puras
mientras que en la figura V-22 aparecen distorisonadas. Conviene
resaltar que las distorsion de 1la elipse, cuando la capacidad del
varactor es pequefia, es minima, esto esta de acuerdo con la idea dicha
anteriormente de que la influencia del contenido armonico disminuye a

.medida que la Cj es mas pequefia,

V-3.~ AMPLIFICADOR/OSCILADOR A MAXIMA POTENCIA ANADIDA

En este apartado vamos a analizar, construir y nmedir
experimentalmente un amplificador que posteriormente haremos oscilar
mediante realimentacién. El transistor que vamos a emplear es el MGF-
1802, del cual conocemos los paradmetros, y el punto de polarizaciéon es
el mismo que hemos venido utilizando hasta ahora, es decir, Vgscc=-1V y
Vdsce=+6V. La frecuencia de trabajo va a ser de 10GHz.

V-3.1 - OPTIMIZACION A MAXIMA POTENCIA ARADIDA

Efectivamente vamos a optimizar el transistor sin resistencias de
carga (Fig.IV-2) a 1la frecuencia de trabajo pero minimizando su
contenido arménico. Los valores obtenidos vienen dados en 1la tabla V-
2.

A continuaci6tn vamos a comprobar los resultados de la tabla V-2
analizando el circuito alrededor del punto de m&xima potencia afiadida.
Los valores utilizados son:

Vgs: Modulo(Vi=2.5 Fase(gradl=0
Vds Médulo(V): Inicial = 3.1 Final
Vds Fase(grad): Inicial 0 " Final

4.3 Paso
360 ‘ Paso

n
[
-
w

]
]

1]
i}

1}
O
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TABLA V-2

OPTIMIZACION: MAXIMA PADD: MINIMO CONTENIDO ARMONICO

Tensiones:
MODULO(Volt) FASE(grad)
Vgicc: -1.15
Vdice: 5.67 ,
Vgiz 1.78 202.3
vdi: 5.26 0.9
Vgs: 2.50 0.0
Vds: 3.70 292.5
Corrientes:
MODULO(mA) FASE(grad)
Ig: 135.0 298.4
Id: 185.5 ; 117.2

Potencias(mW):

Pdiss= 80.38 Pout+341.98 Padd=261.6

Los resultados en cuanto a potencias estan representados en las
fiquras V-23, V-24 y V-25 siendo el circulo marcado con un "1 el de
valor Vdis nmas pequefio. Los valores de los radios estan dados en
watios y el punto "A" es el de nmaxima potencia afiadida, que esta de
acuerdo con los valores de la tabla V-2, Los circulos de las figquras V-
26 y V=27 definen las impedancias de entrada y salida las cuales, en el
punto de maxima potencia afiadida, nos define las redes lineales que
debemos de implementar.

Las figuras V-28 a V-32 muestran un detalle de la zona de intereés
de maxima potencia afiadida. Se puede 6bservar en la figura V-31 que la
impedancia de entrada del transistor no varia apreciablemente en puntos
cercanos al de nmaxima potencia afiadida, mientras que la impedancia de
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Rmin=.85
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27@° Fig.vV-28 P.disipada a la
3@° entrada
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Rlnc~ 1
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29ge Fig.V-29 P. de salida (Pout)
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salida puede variar de forma réapida.

AMPLIFICADOR CON GENERADORES IDEALES
(Vgs=2.5 volt)
Vds=3.1 V. Vds=3.4 V. Vds=3.7 V. Vds=4.0 V. Vds=4.3 V,

— — — m——— —— - eesesranuan

Pdis (mW)

: - 1 ol I 1 1
270 2;5 ZéO 255 260 265 300 305 310 315 320 325
Fase Vds (grados)

Fig.v-33

En las figuras V~33 y V-34 se han representado diagramas
rectangulares de la parte real de la potencia disipada a la entrada del
transistor (Fig.V-33), y de la potencia afiadida (Fig.V-34) en funcién
de la fase de Vds, tomando paramétricamente el médulo de Vds en las
cercanias del punto Optimo de maxima potencia afladida. Como cabia
esperar a la vista de las figuras V-28 y V-31, el circuito de entrada
(complejo conjugado de la impedancia de entrada), que esta relacionado
con la potencia disipada, y debido a la tendencia unilateral del
transistor, no varia fuertemente con la fase, al contrario de lo que

ocurre con la potencia afladida.
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AMPLIFICADOR CON GENERADORES IDEALES
(Vgs=2.5 volt)

Vds=3.1 V. Vds=3.4 V. Vds=3.7 V. Vds=4.0 V. Vds=4.3 V.

— ——— - ——— | seeeasseses

-----------

Pafiadida (mW)

250 |
200
;50
100 |

50 |

0 ; L 1 1 t { 1 f
270 275 280 285 290 295 300 305 310 3;5 3%0 -3&5
Fase Vds (grados)

V-3.2 - IMPLEMENTACION Y ANALISIS DEL CIRCUITO AMPLIFICADOR
De los resultados anteriores de puede deducir que la red de
entrada debe presentar, a la frecuencia fundamental (10Ghz), una
impedancia:
Zin(wo) = 8.81 - j16.28 ohmios

Y la red de salida

-Zout = 20 + j1.6 ohmios
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Fig.V-36 Impedancia caracteristica de la red lineal de
~de entrada desde los terminales del transistor
entre 2 y 22 GHz
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Fig.V-37 Impedancia de la red lineal de salida desde
los terminales del transistor
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Fig.V-38 P. entrada en el transistor
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Fig.V-39 P. salida en transistor
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Fig.V-41 Impedancia de entrada en
transistor
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Fig.V-42 P. disipada en anr!3if cado-
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Fig.V-43 P. salida en amplificador
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Fig.V-44 P. afadida en amplificador

Fig.V-45 Impedancia de entrada en

amplificador
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Figfv-47 P. salida en transistor
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38 a V-41 se puede observar el comportamiento gran sefial en las puertas
del transistor, analizado a un arménico, mientras que en las figuras V-
42 a V-45 se nmuesira el mismo comportamiente, también a un armonico,
pero en las puertas de entrada y salida del amplificador completo. . En
la figura V-45 vemos que el amplificador esta adaptado en el punto de
méxima potencia aftadida (punto A) como cabia esperar.

AMPLIFICADOR MAXIMA POTENCIA ANADIDA
(Frecuencia: 10 GHz)

Psalida~Wo/Psalida—-2Wo (dB)

45 |
40 |

35

30

25

20 1 ! 1 1 i
0 20 40 60 80 100 120 140

Pentrada {mW)

Fig.V-54

Las curvas de las fiquras V-46 a V-53 nuestran el comportamiento
del mismo amplificador pero anélizado a dos armonicos. Se puede
observar que el punto de maxima potencia de entrada analizando a un
arménico esta por la 2zona de 1los 80mW mientras que si analizamos a 2
karménicos estamos pof encima de los 100mW . Ademds se aprecia la
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existencia de una desadaptacion no significativa en la impedancia de
entrada del amplificador (Fig.V-53) para el nivel de sefial de entrada
correspondiente al punto optimo, esto nos indica que las previsiones
hechas anteriormente sobre la sintesis lineal son correctas. En efecto,
en la figura V-54 se ve la relacion armbnica, en dB, entre la primera y
la sequnda componentes frecuenciales y se puede apreciar que el nivel
del segundo arménico se mantiene en torno a los 30dB por debajo del
fundamental par niveles de seflales de entrada superiores a los 30nW y
por tanto, para el valor de maxima potencia afiadida.

AMPLIFICADOR MAXIMA POTENCIA ANADIDA

(Frecuencia: 10 GHz)
1—ARM 2-ARM EXP

— —— — XX XXX

Pafiadida—Wo (mW)
300

250 X
200 | 7

150 L X

100
50

o 1 i : { { 1

Pentrada (mW)

Fig.V-55 Resultados teo6rico/experimentales
P. afladida funci6n de P, entrada
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Las figuras V-55 y V-56 nuestran el comportamiento tedrico y
experimental del amplificador. En cualquier caso vemos (Fig.V-57) que
la maxima potencia afiadida se consigue, en este transistor, para
comprensiones de ganancia en los alrededores de 1dB respecto a la
pequefia sefial.

AMPLIFICADOR MAXIMA POTENCIA ANADIDA
(Frecuencia: 10 GHz)

1—ARM 2—ARM EXP
———— — e — XXX XX
Psalida—~Wo (mW)
=

350 | =

) %

el
300 L 4
o
250 | 7
7

200 |
150 L
100 |

50 {

0 1 1 L ] ) 1 L I

0 20 40 60 80 100 120 140

Pentrada (mW)

Fig.V-56 Resultados tedrico/experimentales
P. salida funcion de P. entrada

V-3.3~ 0SCILADOR
El conocimiento directo de las sefiales externas al transistor

permite la sintesis directa de circuitos de reacciétn propios de una’
configuracién osciladora. Sin embargo, hemos preferido acudir al
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concepto de matematico de amplificador realimentado selectivamente para
consequir oscilaciones estables a 10Ghz, y extraer como potencia de
oscilacién la previsién de maxima potencia afiadida de forma comoda y

variable.

AMPLIFICADOR MAXIMA POTENCIA ANADIDA

(Frecuencia: 10 GHz)
1—ARM 2—-ARM

Ganancia—Wo (dB)

0 1 L 1 t i 1 1

0 20 40 60 80 100 120 140
Pentrada (mW)

Fig.V-57 Ganancia funcidn de P. entrada a uno y dos arménicos

El principio oscilador funcionando como amplificador realimentado
se muestra en la figura V-58. El acoplador direccional separa la
potencia de salida de forma que una parte de ellé se realimenta
selectivamente a la entrada; El atenuador variable controla el grado de
realimentacion, mientras que el corto variable controla la fase, y el
‘resonador dieléctrico (en transmisién) actua de filtro selectivo
determinante de la frecuencia de oscilacioén.
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Fig.V-59 Realimentacién modificado

Naturalmente, todo el nontaje ser4 bueno siempre y cuando
reduzcamos las pérdidas del circuito de reaccidn al minimo (sobre todo
las del resonador dieléctrico utilizando separadores de cuarzol). En las
medidas realizadas, el conjunto resonador, circulador tiene uhas
pérdidas de insercion de 4 dB a la frecuencia central pasando a ser
superiores a 10dB para frecuencias alejadas un 0.3% de la central.
Puesto que las pérdidas son apreciables a este tipo de estructura, se

~acude al montaje de la (Fiq.v—59). Naturaimente, el -atenuador variable
determina la potencia de oscilacion. Teéricamente, estas potencias de
oscilacién (potencias afiadidas en el amplificador) deberan de estar
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sobre las curvas simuladas.

Modificando el atenuador hemos conseguido tres puntos de
oscilacion:

PG = 20.0 dBm

P afiadida = 24.0 dBn
PD = 25.4 dBm
PG = 17.7 dBm

P afiadida = 23.4 dBm
PD = 24.4 dBm
PG = 13.4 dBn

P afiadida = 20.3 dBn
PD = 21.1 dBn '

Es f4cilmente comprobable que estos puntos estan sobre la curva de
maxima potencia afiadida. Ademas, los arménicos en todos los casos estan

35 db por debajo del fundamental, por lo que las previsiones teoricas
se confirman.
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