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CAPITULO 1 Introduccion

El auge que han experimentado las comunicaciones en los ultimos afios ha
dado lugar a la busqueda de nuevos dispositivos capaces de suplir las carencias
hasta ahora conocidas en los dispositivos tradicionales de alta potencia para
aplicaciones de microondas. Partiendo de estas necesidades en este trabajo se
estudiara la tecnologia de GaN, que se perfila como posible solucién para las
necesidades de alta potencia que los dispositivos convencionales no han podido
satisfacer.

El proyecto constara de tres partes que describen el trabajo realizado en el

marco de los transistores de alta frecuencia y alta potencia.

La primera parte es un estudio de la tecnologia de GaN observando las
capacidades de ésta para el disefio de amplificadores de alta potencia. Esta
tecnologia sera comparada con las tecnologias convencionales para el disefio de
amplificadores de estado sélido y quedaran demostradas sus ventajas para
sustituir a las tecnologias ya existentes. Tales propiedades son la elevada tensién

de ruptura, elevada corriente de drenador y alta temperatura de funcionamiento.

La segunda parte del proyecto sera la caracterizacién estatica y dinamica
de un transistor de tecnologia GaN de alta potencia y alta frecuencia. Este paso
es fundamental para extraer el modelo en pequefia sefial. Este modelo se podra
utilizar en herramientas CAD tales como Spice y ADS para el disefio de
circuitos.

La tercera y ultima parte consistira en el disefio de un amplificador de

microondas para la frecuencia de 2.1 GHz. Este amplificador sera disefiado a
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partir de los resultados de la caracterizacion estatica y dinamica del transistor de

tecnologia de GaN.



CAPITULO2  Latecnologia GaN

2.1 Introduccion

Durante los ultimos afios las comunicaciones en la banda de microondas
han experimentado un gran crecimiento, motivado principalmente por el auge de
las comunicaciones mdviles (3G, Wifi, Wimax, etc) las comunicaciones por
satélite, TV de alta definicion, array de radares y diversas aplicaciones

militares(Figura 1).
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Figura 1: Aplicaciones en la banda de microondas [1, 2]

Para el sector de las telecomunicaciones es necesario disponer de una
tecnologia de amplificadores de potencia que sustituya los dispositivos de
tecnologia de Si, GaAs, y de vacio, que hasta hace pocos afios eran los reinantes
en la fabricacién de los amplificadores de baja a alta potencia de microondas.

Las tecnologias de Si y GaAs permiten disponer de unos transistores capaces
de alcanzar frecuencias de trabajo hasta 300 GHz en el caso de los GaAs, debido
a la gran velocidad de su portadores (10" cm/s) [1]. El problema que presentan

estas tecnologias es la imposibilidad de su uso como amplificadores de alta



potencia debido a tres importantes factores [1, 3].

1. Baja tension de ruptura a causa de su escasa banda prohibida que las
imposibilita para trabajar a los voltajes necesarios para suministrar la

adecuada potencia de salida [1, 3].

2. Pobre conductividad térmica que impide el disefio de dispositivos de alta

potencia [1, 3].

3. Los dispositivos de potencia deben suministrar corrientes elevadas, por lo
que el disefio fisico del dispositivo requiere de una gran ancho de canal, lo
cual da lugar a bajas impedancias que imposibilitan una correcta

adaptacion [1, 3].

Estos problemas han sido solucionados con la tecnologia de GaN cuyas

caracteristicas se presentan a continuacion.

2.2 Caracteristicas del semiconductor GaN

Las caracteristicas que dan lugar a estas formidables capacidades como

dispositivos de alta potencia son las siguientes.

1. Amplia banda prohibida (bandgap) de los semiconductores de la familia
de GaN, dos o tres veces superiores a los semiconductores tradicionales
de GaAs y Si [1]. Esto se traduce en la capacidad de alcanzar elevados
campos eléctricos internos dando lugar a una tension de ruptura mayor.

2. Una Constante dieléctrica un 20% menor que los dispositivos de GaAs,
como consecuencia de la elevada energia de gap lo que permite disponer

de unas areas un 20% mayor para una misma impedancia dada. Debido al
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incremento de este area se pueden alcanzar mayores corrientes y por tanto

estaran disponibles mayores potencias de salida [1].

. Elevada conductividad térmica en contraposicién a los semiconductores
convencionales, lo que le permite operar a grandes temperaturas. Esto
evita la necesidad de disponer de disipadores permitiendo asi su uso en

multitud de aplicaciones mdviles.

Si 300 °C
GaAs 300 °C
GaN 700 °C

Tabla 1: Temperaturas maximas de las diferentes tecnologias. [1, 2]

. Elevada tensién de ruptura, haciéndolo ideal para los sistemas
comerciales, por ejemplo estaciones base wireless, que operan con
tensiones de 28V, incluso siendo facil para esta tecnologia alcanzar los
48 V. Para estas tensiones tan elevadas se consigue una elevada eficiencia

que reduce los requerimientos de potencia de los dispositivos.

. Movilidad de electrones sustancialmente inferior a los semiconductores
de GaAs lo que imposibilita su uso para muy altas frecuencias, aun asi en
heteroestructuras de AlGaN/GaN se han podido alcanzar frecuencias de
100 GHz [1].
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Material Movilidad =

Electrones (MV/cm)
(cm?/\V/*s)
Si 1.12 11.9 1000 0.3
GaAs 1.43 12.5 5000 0.4
GaN 3.4 9.5 500 2

Tabla 2: Propiedades de los principales materiales semiconductores [1].

2.3 Dispositivos utilizados:

Existe un amplio abanico de posibilidades para disefiar transistores de
microondas como por ejemplo MESFET, HEMT, HBT, pero la gran mayoria
de los transistores empleados para aplicaciones de potencia en el rango de las
microondas en tecnologia de GaN son los MESFET y HEMT. Esto es debido
a la imposibilidad de realizar transistores bipolares, dada la dificultad del
dopado p en el GaN, que seria el otro tipo de transistores capaces de alcanzar
grandes valores de movilidad. El resto de transistores (MOSFET) no son

idoneos para aplicaciones superiores a 1 Ghz debido a su reducida movilidad.

2.3.1 Transistores MESFET

Los transistores MESFET (Metal Semiconductor Field Efect Transistor)
han sido ampliamente usados para el disefio de dispositivos de microondas
tales como osciladores, amplificadores y mezcladores. Su funcionamiento
difiere en algunos aspectos de los transistores de efecto campo (MOSFET)
tradicionales.

En la figura 2 se detalla la seccion transversal de un MESFET, donde la
fuente y el drenador estan formados por contactos 6hmicos y la puerta forma

una union metal-semiconductor tipo N (unidén Schottky). Esta unién en
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equilibrio térmico presenta mucho mayor namero de electrones en el metal
que en el semiconductor. Cuando entran en contacto el metal con el
semiconductor los electrones del semiconductor tienden a difundirse en el
metal pero a la inversa no sucede, por lo que los &tomos del semiconductor
pasan a convertirse en iones donadores positivos. Dando lugar a la aparicion
de una zona de carga espacial o zona de deplexion. Al aumentar el potencial
en la barrera Schottky la zona de agotamiento se reducira y al reducir la

diferencia de potencial la profundidad de la zona de agotamiento crecera.

En condiciones normales de operacion el drenador siempre dispondra de
un mayor potencial que la fuente y la puerta un potencial menor que drenador
y fuente, es importante sefialar que la caida de potencial a lo largo del canal
de conduccion debido a la corriente que fluye de drenador a fuente da lugar a
que la polarizacion inversa de la puerta vaya incrementandose
progresivamente desde la fuente al drenador. Debido a esto este dispositivo
presenta una region de deplexion con mayor profundidad cuanto méas cerca
esté del drenador.

Para modular la corriente que fluye del drenador a la fuente este
dispositivo emplea la region de deplexion creada en al union Schottky (metal
- semiconductor) para modificar la profundidad de esta region que sera
controlada por el potencial aplicado a la puerta y esta modula la corriente que
circula por el dispositivo. Para potenciales muy negativos la region de
deplexion sera tan profunda como la seccion transversal del canal activo y

por tanto no sera posible que circule corriente por el canal.
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Figura 2: Seccion transversal de un MESFET

Se ha demostrado que estos dispositivos disponen de un buen

comportamiento hasta frecuencias de 1 GHz, pero debido a la reducida
movilidad de portadores de la tecnologia de GaN para aplicaciones que
requieran una frecuencia de trabajo superior son empleados los HEMT.
Estos transistores presentan mejores propiedades de transporte de portadores de
los que presentan los MESFET lo cual permite suplir la reducida movilidad de
portadores que presenta la tecnologia de GaN (500 cm”2/V*s) en contra
posicion con la tecnologia de GaAs (5000 cm”2/VV*s).

Se ha comprobado que en transistores HEMT las heteroestructuras de
AlGaN/GaN, AIN/GaN , GaN/AIN/GaN y AlGaN/AIN/GaN con transiciones
suaves y abruptas, han llevando a la formacién de un gas bidimensional de
electrones (2DEG) con movilidades de electrones tan altas como 2000 cm*/V*s
a temperatura ambiente. Por lo que queda perfectamente solventado el problema

de trabajar a frecuencias superiores a 1GHz.

2.3.2 Transistores HEMT

Estos transistores son relativamente jovenes (1979) y surgieron como un
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intento de mejorar las prestaciones de los MESFET de GaAs.

El funcionamiento basico de este dispositivo fue descrito por el Dr.
Mimura en agosto de 1979[5] en un experimento, el cual consistia en una capa
sin dopar de GaAs y otra capa dopada n de AlGaAs, en la interfase quedaban
confinados los electrones adquiriendo asi una elevada movilidad de portadores.
También demostraba como era necesario controlar el espesor de la capa n-
AlGaAs para modular la concentracion de carga en la interfase AlGaAs/GaAs,
mediante una barrera Schottky formada en la superficie del AlGaAs.

A partir de aqui comenzo la frenética carrera que ha dado lugar a
innumerables dispositivos capaces de trabajar en frecuencias de microondas.

Pero no seria hasta el afilo 1992 cuando se observo por primera vez un 2-
DEG en una heterounion de AIGaN/GaN [2]. En el afio 1996 ya se disponia de
dispositivos AlGaN/GaN capaces de suministrar 1.1W/mm a 2 Ghz [2].

Fisicamente este dispositivo al igual que los MESFET dispone de
contactos 6hmicos en drenador y fuente y una union Schottcky en la puerta.
Como ha sido mencionando anteriormente a diferencia de los MESFET los
HEMT disponen de una mayor movilidad de portadores lo que los hace idoneos
para aplicaciones de bajo ruido o alta frecuencia.

La elevada movilidad de los portadores que se consigue en los HEMT
respecto a los MESFET se deben a su disefio. Este crea una heterounion de dos
materiales uno e ellos del tipo N altamente dopado y con una banda prohibida
ancha, con otro de ellos con banda estrecha en contraposicion a la clasica region
dopada tipica de los MOSFET, o el canal activo de los MESFET, en la interfase
de estos materiales se genera un pozo cuantico (Banda de conduccion por debajo
del nivel de Fermi resultante de la union de estos dos materiales) sobre la que
caen los electrones altamente dopados de la capa N. Este efecto propicia la
creacion de una capa muy fina (espesor despreciable) con una gran

concentracion de electrones con muy alta movilidad dando al canal una muy
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baja resistividad lo cual permite alcanzar grandes frecuencias de trabajo, a esta

capa se la denomina gas bidimensional de electrones (2-DEG).
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Figura 3: Heteroestructura de un HEMT[3]

En el caso particular de los transistores de GaN la heteroestructura se
forma al depositar AIGaN sin dopar sobre la capa GaN para proporcionar una
regién de carga espacial sobre la que se crea una barrera de este material
fuertemente dopado (n*AlGaN). Los portadores del n*AlGaN seran los que
quedan atrapados en el pozo cuantico formado por la interfase AlIGaN/GaN.
Sobre la heteroestructura se crea una puerta Schotky y al igual que en los
MESFET sera la encargada de modular la corriente que circula por la interfase
AlGaN/GaN modificando la concentracion de los portadores de la capa
n*AlGaN, para tensiones de puerta muy negativas la zona de carga espacial sera

mayor y por tanto el nivel de portadores N sera menor, y al aumentar la tensién
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de puerta iran aumentando la concentracion de los portadores N permitiendo

alcanzar mayores corrientes.

Fuente Drenador

Regidn de
agotamiento

AlGaN sin doﬁ:ar
_ 2DEG

n+ AlGaN n+ AlGaN

GaN sin dopar

Sustrato

Figura 4: Capas de un HEMT[3][4]

Sobre este disefio basico han surgido con los afios mejoras que han
permitido disponer de un mejor rendimiento, unas mayores potencias de salida y
alcanzar niveles de ganancia lineal. A continuacion se describen las dos

principales mejoras aparecidas para estos dispositivos.

2.3.3. Capa dieléctrica de pasivacion

Disefiadas con el fin de solventar uno de los principales problemas que se
observan en los transistores HEMT de GaN, el efecto de colapso de la corriente
de drenador en radiofrecuencia, este efecto resulta catastrofico para su
funcionamiento como amplificadores de potencia ya que reduce la capacidad del
dispositivo a suministrar grandes corrientes de drenador cuando el dispositivo es
excitado con tensiones de puerta que varian bruscamente. Se pueden comprobar

sus efectos en multitud de medidas, principalmente en medidas pulsadas de la
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caracteristica ID-VDS donde se observa una drastica disminucién de la corriente
del drenador comparado con la respuesta de este dispositivo en medidas ID-

VDS en corriente continua(Figura 5) a partir de pulsos de 0.1milisegundos[6].

v v T \n T T T v
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)
600 | &
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P~
3

200

VD (V)

Figura 5: Medida I4-V4s DC y 14-V¢s pulsada — 10

microsegundos. [6]

Diversos estudios indican que el estado de la superficie del transistor
juega un rol fundamental en el colapso de la corriente de drenador dado que la
superficie del transistor entre la puerta a fuente y puerta a drenador se
comportan a su vez como puertas virtuales las cuales modulan la region de
deplexidn a través de los estados superficiales (trampas de superficie). Cuando
el dispositivo se encuentra polarizado en continua los electrones de la puerta son
inyectados en las superficie donadora de la capa n+AlGaN para mantener la alta
concentracion de portadores que posibilita el mantenimiento del 2-DEG, pero
bajo polarizaciones con cambios rapidos en la tension de puerta los electrones

no pueden repoblar la capa N+AlGaN tan rapido como en la unién metal-
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semiconductor debido a la elevada constante de tiempo de las trampas

donadoras dando lugar a la reduccion de corriente de drenador.

Electrons in
Le
_>| - |<_ Surface States
o | e G“l & Drain |
AlGaN
I N NN S D N \-\.‘-\_\__ N
GaN

~._Depletion of 2DEG
caused by occupied
surface states

Figura 6: Modulacion de la region de deplexion a partir de los

superficiales.

estados

Para evitar este efecto se introduce una capa de pasivacion de SiN en la

superficie de los dispositivos que evita los efectos de dispersion y bloguea los

electrones que van a ser atrapados en la superficie. Otra posibilidad es introducir

capas p+ 0 n+ en la region de acceso que dara lugar a una gran disminucion de

los efectos de colapso de corriente. En la figura 7 puede observarse un HEMT

con una capa de pasivacion.
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Figura 7: HEMT con capa de pasivacién SiN [5]

En medidas realizadas sobre dispositivos comerciales como el CGH40010
puede observarse que el dispositivo es capaz de seguir suministrando elevadas
corrientes ante medidas pulsadas con periodo inferior a 0.1 milisegundos como

veremos mas a delante.

2.3.4 HEMTSs de GaN con placas de campo.

La implementacién de una placa de campo sobre la capa de dieléctrico en
el lado del drenador de un HEMT de GaN ha resultado ser otra de las mejoras
mas significativas. El rendimiento y las soluciones de compromiso de las
configuraciones de la placa de campo (FP) han sido investigadas en un intento

de conseguir las mejores caracteristicas de ganancia y potencia.

Placa de campo conectada por puerta (GC-FP, Gate-Connected Field Plate):
La figura 8 muestra la seccion transversal de un HEMT de GaN GC-FP.
La finalidad de implementar una placa de campo es variar el perfil de campo del
dispositivo y asi disminuir su valor de pico lo cual da lugar a que el efecto de
trampas se reduzca considerablemente permitiendo mayores tensiones de ruptura
y la limitacion del efecto de colapso de corriente.
Las FP iniciales eran construidas como parte de la puerta, o unidas a la puerta
externamente. Esto ha resultado efectivo para mejorar el rendimiento en alta
potencia y permitir la operacidn con altas tensiones. Hasta cierto valor, cuanto
méas larga es la FP, mayor potencia se consigue[5]. Sin embargo, en esta
configuracion la capacidad entre la FP y el drenador se convierte en la capacidad
puerta a drenador (Cgd). Esto provoca una reduccion en las frecuencias de corte

de la ganancia de corriente y en la ganancia de potencia.
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Figura 8: Hemt con Placa de campo conectada por puerta [5]

FP conectada por fuente (SC-FP, Source-Connected Field Plate):

Si se estudia méas detenidamente el funcionamiento del dispositivo, se
revela que como la oscilacion de la tension a traveés de la puerta y la fuente es de
sOlo 4-8V para un HEMT de GaN tipico, mucho menos que la oscilacién de
salida dindmica de unos 230V, es posible unir la FP con la fuente, como muestra
la figura 9, ya que satisface las caracteristicas electrostaticas para ser funcional.
En esta configuracion, la capacidad FP a canal se convierte en la capacidad
drenador a fuente, que se puede absorber en el ajuste de la red a la salida. El
inconveniente de la capacidad adicional Cgd por la FP es asi eliminado.
Dependiendo de la implementacion, la SC-FP puede afadir capacidades
parasitas a la entrada del dispositivo. Sin embargo, se puede absorber también en

el ajuste de la red a la entrada, al menos para aplicaciones de banda estrecha.
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Figura 9: FP conectada por fuente [5]

En varios experimentos se han fabricado dispositivos SC-FP, GC-FP, y
dispositivos sin FP en la misma oblea para una evaluacion directa. Comparados
con los dispositivos sin FP, la ganancia de potencia inversa (S12) del dispositivo
con GC-FP se incrementd un 71% a 4GHz, mientras que la del dispositivo con
SC-FP se redujo un 28%[5]. La reduccién de S12 en el segundo caso se atribuye
al efecto de proteccion Faraday por la FP a tierra. Como resultado, a 10V de
polarizacion del drenador y a 4GHz, el dispositivo SC-FP muestra un
significativo aumento de ganancia estable, de unos 5dB. Esta ventaja para los
dispositivos SC-FP se mantiene para polarizaciones en el intervalo de valores de
10 a 60V.
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2.4 Técnicas de fabricacion.

Las técnicas de fabricacion capaces de crear las heteroestructuras sobre
las que se basa el disefio de los HEMT se conocen como técnicas de crecimiento
epitaxial. Estas consisten en hacer crecer capas uniformes de material
(semiconductor) sobre otra capa de este material con la misma estructura
cristalina, de esta forma se puede controlar con mucha precision el nivel de
impurezas en el semiconductor. Podemos distinguir dos técnicas para el disefio
de heteroestructuras: deposicion quimica en fase de vapor a partir de
precursores organometalicos (MOCVD) y crecimiento epitaxial por haces
moleculares (MBE) las cuales consisten en el crecimiento nitruros del grupo Il
como el GaN, AIN, AlGaN, InGaN.

El proceso de fabricacion MOCVD se basa en métodos de deposicion
quimica en fase vapor donde Ga, Al e In son suministrados usando los
precursores  organometalicos correspondientes. Estos componentes son
transportados por un gas portador, como puede ser el hidrogeno sobre la
superficie del sustrato. La formacion de la capa epitaxial se produce por la
pirolisis de los productos quimicos constitutivos en la superficie del sustrato.
Este proceso se realiza para poder controlar la concentracion del componente en

el gas portador por medio de la presion del vapor.

Para la técnica de fabricacion Rf-MBE, atomos y moléculas de nitrégeno
reactivos se producen pasando un flujo de nitrégeno (gas N2) a través de una
descarga de plasma. Una variante de este proceso utiliza NH3 como fuente de
gas nitrogeno. Los flujos de crecimiento de los elementos de la columna Il se
dan por la evaporacion de fuentes elementales de gran pureza. Ambas técnicas —
—han ido encaminadas principalmente a la fabricacion de estructuras HEMT de

AlGaN/GaN de microondas para altas potencias.
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Es importante destacar el tipo de sustrato empleado en el crecimiento de las
capas epitaxiales ya que esto dara lugar a unos transistores con unas
determinadas caracteristicas.

Para estas técnicas de fabricacion se han usado principalmente sustratos de SiC,
Silicio y Zafiro.

El SiC ha sido muy empleado debido a su gran conductividad térmica que
permite alcanzar mayores potencias. El zafiro y el silicio por otro lado han sido
empleados debido a su bajo coste (Figura 10).

El aislamiento del dispositivo de los sustratos de SiC y Si se consigue mediante
una capa de nucleacion de AIN resistiva (Figura 11), en la que las condiciones

de crecimiento se ajustan para prevenir la difusion del silicio hacia fuera.
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Figura 10: Comparativa entre diferentes sustratos [3]
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Figura 11: Capa de Nucleacion en los HEMTs

2.5 Problemas en los AlGaN-GaN HFETs

Aparte del gran potencial que presentan los transistores de GaN para las
aplicaciones comerciales como amplificadores de alta potencia y alta frecuencia
también hay que destacar dos efectos que presentan estos transistores y pueden

limitar sus aplicaciones:

2.5.1 Ruido a baja frecuencia

Una peculiaridad importante de los HEMT de AlGaN-GaN es la aparicion de un
ruido no lorentciano a baja frecuencia donde la densidad de potencia de ruido
depende segun la expresion (1/f*p) con una beta que esta definida entre (0.8 y 2)
siendo principalmente de valor 1 [7]. Se puede observar que para valores de
frecuencia entorno a 1 Mhz ain presenta un gran nivel de potencia [7] lo cual es
causante de la aparicién de un ruido de fase para las aplicaciones de microondas,
siendo esto, en muchos casos, un problema para las comunicaciones en dicha

banda. Es sabido que estos efectos estan determinados por la presencia de
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estados de superficie (surface states), aunque ain no esta claro cual es el modelo
matematico que describe este comportamiento y han surgido varias posibilidades
para describir este efecto. En éste momento el mas aceptado indica que la
dependencia no lorentciana del ruido se debe al mecanismo de recombinacion de
la barrera schottky. Este mecanismo esté afectado por la variacion de la densidad
de trampas en la superficie. Se puede observar que el mecanismo de
recombinacién da lugar a que se modifique la altura de la barrera Schottky, la
cual decrece hasta volver a su valor original [7], siendo méas notorio este hecho
para frecuencias elevadas ya que la velocidad de recombinacion no es tan
elevada como las variaciones de tension, dando lugar a que a frecuencias bajas
el nivel de potencia de ruido es muy superior al observado para frecuencias

superiores.

25.2 Efecto de fotoconductividad persistente (PPC, persistent
photoconductivity)

Este efecto tiene una gran importancia para las aplicaciones de los AlIGaN-GaN
HFET como fotodetectores ya que presentan una disminucion de la corriente de
colector a lo largo del tiempo cuando son sometidos a una fuente luminosa, si
bien este efecto pasa desapercibido para las aplicaciones como transistores de
potencia es una prueba mas de la vulnerabilidad que presentan estos dispositivos

a las trampas de superficie.

2.6 Futuro de la tecnologia GaN

Ante los problemas que presentan los transistores AIGaN-GaN de colapso de

corriente de drenador en RF, aparicion de ruido no lorentciano y el efecto de
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fotoconductividad persistente, todos ellos causados por la presencia de trampas
de superficie, se han buscado nuevas tecnologias para la fabricacion de estos
dispositivos que no se vean afectados por la presencia de estas trampas de
superficie. Una estructura que en principio parece no verse afectada por estos
efectos [11] se consigue sustituyendo la capa AlIGaN por una capa de InAIN. Las
medidas tomadas para este nuevo dispositivo demuestran las excelentes
propiedades para el disefio de HEMT de alta potencia y los presenta como una
posible alternativa a los transistores AlGaN/GaN si bien aun no esta implantada
y los unicos transistores que se conocen han sido disefiados en laboratorios y

carecen de un uso comercial.

2.7 Caracterizacion estatica de los transistores de GaN.

Como siguiente paso en el estudio de estos transistores se ha procedido a la
caracterizacion estatica de de estos dispositivos, en concreto se ha trabajado con
el HEMT de GaN CGH40010 de la empresa Cree, que es un transistor para
aplicaciones de propdsito general en el rango de las microondas [8]. En los
siguientes apartados podremos comprobar cédmo se ajustan estas medidas al
comportamiento descrito en los apartados anteriores, las cuales haran evidente el
beneficio de estos dispositivos para aplicaciones de alta potencia y alta
frecuencia. La caracterizacion estatica sera posteriormente de gran utilidad para
el disefio de amplificadores y sera el primer paso para el disefio de un modelo
circuital que describa el comportamiento de este dispositivo.

Para realizar las medidas se ha empleado el Semiconductor Device Analyzer de
Agilent, sobre el que hay que puntualizar que no es capaz de realizar medidas de
corrientes de drenador superiores a 1 Amperio y medidas pulsadas con periodo
de pulso inferior a 500 microsegundos, aun asi el equipo es suficiente para una

correcta caracterizacion del transistor bajo estudio.
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2.7.1 Caracteristica -V

Las medidas de la corriente de drenador frente a la tension drenador-fuente para
diferentes tensiones de puerta hace evidente la capacidad de estos dispositivos
para alcanzar grandes corrientes de drenador a unas elevadas tensiones de
drenador-fuente, lo que se traduce en la capacidad de estos dispositivos para

alcanzar las grandes potencias de salida descritas anteriormente.

Caracteristicas Id-vVd para Vg = -3.5 a -1.5 pasos 0.2
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Figura 12: Caracteristica 1-V del transistor CGH40010 de Cree.

Otra medida interesante para describir el comportamiento de estos transistores
son las medidas I-V pulsadas ya que al ser sometidos a unas tensiones de puerta
formadas por un tren de pulsos tienen en cuenta el efecto de calentamiento
propio del transistor, capaz de variar parametros internos de este como la
movilidad, las caracteristicas de breakdown y de la union Schottky, ademaés de

los efectos de dispersion en baja frecuencia en la transconductancia y la
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conductancia de salida asociada a las trampas y estados superficiales.

Caracteristicas |d-%'d pulsada para Vg =-35 a-1.5 pasos 0.2
I:IB T T T T T T T T T

av

0.k

0.5

0.4

ldrenador
()

0.3

0.2

0.1

_D'] | 1 | | | |
a 1 2 3 4 a B 7 g a 10

“drenadar (V)

Figura 13: Caracteristica I-V pulsada comparadas con I-V no pulsada.

Se puede observar que el comportamiento del dispositivo para pulsos de 500
microsegundos es practicamente igual al comportamiento observado sobre
medidas estaticas, de esto podemos extraer el adecuado

funcionamiento del dispositivo para altas frecuencias y se hace evidente que el
dispositivo bajo estudio dispone de una capa de pasivacion que evita el efecto de

colapso de corriente de drenador observado en la Figura 5.
2.7.2 Caracteristica 1d-Vg

Con la curva lId-Vg podemos describir como evoluciona la corriente de drenador
frente a la tensidn de puerta, de esta curva se puede extraer el comportamiento

de la tension umbral de puerta.
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Figura 14: Caracteristica 1d-Vg pulsada y no pulsada
Una vez mas se puede observar la similitud entre las dos curva y no hace méas
que confirmar las excelentes capacidades del dispositivo para trabajar como
transistor de alta potencia y alta frecuencia y se observa que el dispositivo no

presenta el problema de colapso de corriente para tensiones de puerta pulsadas.
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CAPITULO 3

Modelo pequefia sefial de transistores GaN

3.1 Introduccion

En este capitulo se estudiard el modelo de pequefia sefial de los
transistores de GaN. Este modelo es muy util para aproximar el comportamiento
no lineal de estos dispositivos a un modelo con ecuaciones lineales. En primer
lugar se discutiran los modelos circuitales de pequefia sefial hasta dar con un
modelo que describa de forma detallada el comportamiento del transistor
CGH40010 de Cree para un rango de frecuencias hasta 3 GHz, de cara a una
futura caracterizacion del circuito y posterior disefio de un amplificador en la
banda de 2.1GHz a partir de dicho modelo de pequefia sefial. Una de las grandes
necesidades de determinar este modelo se debe a que los simuladores
comerciales CAD como ADS2008 no disponen de estos transistores en sus
librerias, o las que estan disponibles solo permiten un punto de polarizacién
determinado. La extraccion del modelo circuital se realizara partiendo de los
parametros S obtenidos con un analizador de redes vectorial sobre un transistor
fisico y tras la aplicacion de un método matematico se obtendra el circuito de

pequefia sefal.

3.2 Modelo pequeiia sefal

En la actualidad disponemos de diversos modelos de pequefia sefial que
describen el comportamiento de los HEMT [1, 2, 3, 4], dependiendo del rango
de frecuencia sobre el que se trabaje o la tecnologia de fabricacion. En el

desarrollo de este proyecto partimos de un modelo basico de 16 elementos

32



presentado en la figura 1[1].
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Figura 1: Circuito equivalente de pequefia sefial [2]

Generalmente el modelo de circuito equivalente de un HEMT se divide en
dos partes: los elementos intrinsecos, que son los que modelan el
comportamiento del transistor, y los elementos extrinsecos, que modelan los
elementos parasitos que no dependen de la polarizacion y que se forman entre la
unién del transistor con los pad del circuito impreso. A continuacion se detalla

como modelan estos elementos el transistor.

Elementos extrinsecos:

> Lg, Ld, Ls definen las inductancias parasitas que se producen por la union
del transistor con las pistas del encapsulado [1].

> Rsy Rd definen la resistencia producida por el contacto entre el drenador
y la fuente del transistor con las pistas del encapsulado [1].

> Rg define la unién de la puerta Schottky con la pista del encapsulado [1].

» Cpg y Cpd modelan las capacidades producidas por la unién del
encapsulado con el transistor [1].

» Debido al encapsulado del transistor bajo estudio se ha de tener en cuenta
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una nueva capacidad entre puerta y drenador llamada Cgd.

Elementos intrinsecos:

» Cgs y Cgd modelan las capacidades de carga de la puerta que dependen
de las tensiones VVgs y Vgd respectivamente [1].

> RIgs y Rlgd modelan los diodos puerta-fuente y puerta-drenador que para
pequefia sefial son considerados como resistencias en el punto de
polarizacion [1].

» Gm es la ganancia de pequeia sefial del transistor para un determinado
punto de polarizacion.

» Cds modela la capacidad entre el drenador y la fuente que dependera
también del punto de polarizacion.

> Rds es la resistencia de salida y dependera de la tension Vgs a la que esté

polarizado el circuito.

Es importante sefialar que este modelo surgid fundamentalmente para
dispositivos de GaAs [1] y por tanto para un HEMT de GaN el modelo
propuesto no se ajusta correctamente y es necesario aplicar unas correcciones

que daran lugar al un modelo de 19 elementos [2] descrito en la figura 2.
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Figura 2 Circuito equivalente de 19 elementos [3]

El cambio fundamental es la inclusion de Rlgs y Rlgd que modelan los
diodos puerta-fuente y puerta-drenador que para pequefia sefial son considerados
como resistencias en el punto de polarizacion [1].

Una vez que ya tenemos el modelo adecuado para el transistor CGH40010
se procedera a la extraccion de estos elementos a partir de las medidas de

parametros S realizadas en el laboratorio.

3.3 Método para la extraccion del modelo pequefia sefial.

Disponemos de diferentes métodos para la extraccion del modelo circuital
[2][3][4] dependiendo de la tecnologia de fabricacion de los semiconductores
empelada (GaAs,GaN), aunque todos tienen como base el mismo método pero
con las correcciénes necesarias para la extraccion de los valores de los
componentes.

El proceso de extraccion seguira los siguientes pasos.
I. En primer lugar se obtienen los elementos extrinsecos del modelo.
Como sabemos estos no dependen del transistor [1, 2, 3, 4] y por tanto
no es necesario polarizar el dispositivo (Vg=0 Vds=0). Las ecuaciones

para extraer estos parametros son las siguientes [2, 3, 4].
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Ecuaciones para extraccion de elementos extrinsecos

IMm(Y11)=jo(Cgp+2Cgd)

Im(Y12) = Im(Y21)=-joCgd
Im(Y22) = jo(Cgd + Cdp)

Z11 =Rs + Rg + Rch/3 +jw(Ls+Lg)
Z12=721=Rs+Rch/2+jwLs
Z22=Rd+Rs+Rch+jm(Ls+Ld)

Ecuaciones 1: Extraccion de elementos extrinsecos
Estos célculos de elementos intrinsecos son validos solo por que
trabajamos en frecuencias de pocos Gigahercios [2], para mayores
frecuencias los calculos se vuelven bastante mas complejos.
Ademéas en el calculo de las capacidades observamos que podemos

realizar la siguiente simplificacion.

Cgd D

Il
o It o

'Cgp=cggi: | Cesl JACds J}Idsi 1 Cdp
Ll

5
Figura 3.3 Capacidades Extrinsecas [2]

o

1. Tomar Cgp Cgsi Cgs como una Unica capacidad de valor Cgp
2. Tomar Cds Cdsi Cdp como una Unica capacidad de valor Cdp

La metodologia para calcular el valor de estos elementos es la siguiente.
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Obtencion de parametros S para Vds=0y Vg=0
y conversion a parametros Y
Célculo de Cgp y Cdp

Conversion de parametros Y a Z
Célculo de Ls Lg Ld

Para el calculo de las resistencias parasitas observamos que en el
modelo Rch es la resistencia que modela el canal de nuestro transistor[2]
por lo tanto tenemos que aplicar una tension de puerta menor para que no
se forme dicho canal y calcular los parametros S, con nuevos pardmetros

S calcularemos los valores de resistencias. Y asi tendremos:

» Real(Z22)= Rd + Rs para Vg<Vth y Vds=0.

[l. Una vez calculados los parametros extrinsecos el siguiente paso es
obtener los parametros intrinsecos del dispositivo, para lo cual sera
necesario obtener los parametros S del circuito ya polarizado es decir con
Vds >0 y Vg > Vth. Con la matriz de pardmetros S sera necesario realizar
unas operaciones matriciales para el cambio de parametros (SaZy ZaY)
para poder extraer los elementos parasitos ya calculados del circuito. El

método se observa en la figura 4
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Figura 4 Método para extraer los parametros extrinsecos [1]

A continuacion solo queda calcular los elementos intrinsecos del modelo.
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Figura 5 Elementos intrinsecos [3]

En este punto es necesario sefialar que las resistencias Rlgd y RIgs
modelan los diodos puerta-fuente y puerta-drenador (Figura 5) que para
pequena sefial, a frecuencias de unos pocos Gigahercios, son
despreciables [3]. Por lo que el modelo quedaria de la siguiente forma
(Figura 6).

Intrinsic part

S s o o o - - -

Figura 6 Elementos intrinsecos [3]

Este es el modelo empleado para la extraccion del modelo de
pequefa sefial para el transistor CGH40010 de Cree ya que como se ha
mencionado con anterioridad la frecuencia de trabajo de este dispositivo
es de 2.1 GHz. Para mayores frecuencias el comportamiento del
CGH40010 no es el adecuado y por tanto sera necesario aplicar el modelo

(Figura 2) sin las simplificaciones descritas.
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Las ecuaciones de extraccion son las siguientes:
1

Rlgs B
1

lgd = — =1
&8 Riga

1

glgs=

{Re}"}m+glgd]]2

wCgd = -Im(%,; )* 1+[ Iy,

_Re¥,+glgd

Cgd xIm Y12
B = Re¥,+Re¥, —glgs
Cgsx(Im¥, +Im¥,

wRgd

Im¥, +In ¥, *(+(Re ¥, +Re¥, - glgs))

(Cos —
Vst (Im ¥, +ImT, ]:*

o ImE, -Im¥,, —wlgsRix|Ee¥, —EeX
W=EI‘CSII‘1[ 12 21 Er [ 21 12]]

gm
wCds = Im ¥, +Im ¥,
gds=FRe¥,+Re¥,

Figura 7 Ecuaciones para obtener modelo pequefia sefial [2]

Una vez calculados estos valores ya sélo queda aplicarlos a nuestro
modelo de pequefa sefial y verificar su funcionamiento. EI modelo de
pequefia sefial después de las simplificaciones realizadas en este capitulo

es el siguiente (Figura 8).
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Figura 8 Modelo pequefia sefial para transistor CGH40010
Un pequefio resumen de los pasos a seguir para la obtencion de los

parametros intrinsecos seria el siguiente [2].

1 Pasar de parametros S a'Y.

Calcular Cgp y Cdp

2 Pasar de parametros Y a Z
Calcular Lg Ld Ls
Calcular Rs Rg Rch

3 Operaciones  matriciales para

extraer del circuito los elementos

extrinsecos

4 Calcular elementos intrinsecos del

modelo

Figura 3.9 Método para obtencién del modelo de pequefia sefial. [3]

3.4 Extraccién del modelo de pequefia sefial
En este apartado obtendremos los elementos del modelo de pequefia sefial
para el transistor CGH40010 de Cree tras aplicar el modelo de extraccoon

explicado en el apartado anterior y realizaremos la posterior verificacion. Es
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necesario tener en cuenta una serie de factores que influirdn sobre nuestro
resultado.

En primer lugar las medidas del transistor han sido realizadas con un
analizador de redes vectorial (VNA) E5070B de Agilent como el que podemos
ver en la siguiente figura. El analizador de redes vectorial es el instrumento de
medida mas utilizado en la electronica de radiofrecuencia [5], ya que es
empleado para medir gran cantidad de dispositivos desde filtros, amplificadores

a complejos sistemas electronicos.

Figura 3.10 Analizador de redes vectorial E5S070B de Agilent

Este instrumento es el encargado de obtener los parametros S que
permiten caracterizar un dispositivo con un gran nivel de precision en el ambito
de las microondas, pero hay que sefialar que las medidas obtenidas sobre los
analizadores de redes vectoriales necesitan una previa calibracion. Este es un
punto muy importante en estas medidas. La utilidad y los pasos a seguir en la

calibracion se exponen en el siguiente apartado.

3.4.1 Calibracion:

El proceso de calibracion emplea una técnica llamada vector error
correction en la que los términos de error pueden ser eliminados de la medida.

El proceso de eliminacion de errores requiere que las medidas y los errores sean
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registrados vectorialmente (de ahi la necesidad del VNA), en contraste los
analizadores de redes escalares solo permiten registrar la medida.
Es necesario distinguir los tipos de error que se nos presentan:
e Error de medida sistematico: Estos pueden ser eliminados
matematicamente.
e Error de medida aleatorio: Estos no pueden ser eliminados

matematicamente.

El modelo ideal de error del VNA incluye todas las areas donde pueden
surgir errores sistematicos.
En la figura 11 podemos observar un modelo tipico de error. La calibracién
proporciona un nivel de precision en la medida eliminando los errores
producidos entre los conectores del VNA hasta el otro extremo del cable de

medida y su correspondiente conector de salida.

Test port 1—ele Referance plane  el-Tast port 2
£ [4

gy u by a, 5, 1b:  ay ] by
e 4 > 5 Svanice = | o
i i
Em LT 51 Y + S 25 By
] \
by A by L/ M a; h_l’_'l B
= o il <l a :_%
Errar twa=part G ouT Error twa=port H

ldeal two-port network analyzer

Figura 11 Tipico modelo de error de un VNA
En este punto cabe sefialar como los cables de medida pueden afectar al
resultado final de la muestra que estd sometida al test. En la siguiente figura se
ilustran los efectos externos que alteran los resultados a partir de dos medidas
realizadas sobre una misma muestra pero con diferentes cables, uno con cables

comerciales estandar y otro especifico para los VNA.
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Figura 12 Efecto de diversos cables sobre la medida [5]

Aparte de los cables y conectores las mediciones también dependen de la
precision y calidad del modelo de error asi como de la repetibilidad del sistema
de medicidn. Se ha detener en cuenta tambien el hecho de que ante una mala
calibracion pueden introducirse nuevos errores en nuestra medida.
Afortunadamente las aplicaciones de correccion de errores estan implementadas
en la mayoria de los analizadores de redes vectoriales y como es el caso del
E5070 de Agilent (equipo empleado para tomar las medidas) incluye la

correccidon automatica de errores.

3.4.2 Estandares de calibracion:

Para que le sea posible al VNA realizar las correcciones de error es
necesario tomar una serie de medidas previas, dependiendo del método de
correccién de errores utilizado. A continuacion se describen las medidas mas

utilizadas.

Short (S)
Se construye una guia de onda con una determinada longitud sobre el
plano de referencia que luego termina en cortocircuito y sobre esta se realiza una
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medida de reflexion. Las pérdidas de la guia son despreciables. Para modelar el
cortocircuito en el VNA sblo es necesaria la longitud eléctrica de la linea,
aunque también pueden afadirse una serie de coeficientes para modelar las

inductancias parasitas (LO a L3).

151
h 4

]
|¢— Reference plane

Figura 13: Estandar de calibracion en corto [6].

Open (O)
Este estdndar se construye sobre una guia en circuito abierto con una
determinada longitud sobre el plano de referencia. A altas frecuencias aparecera

una capacidad parasita que correspondera a la parta imaginaria negativa de S11.

[]
] :
—> ?q\ Capac_;ldades
kg Cf] = parasitas.

b

1/
\

i Reference plane

Figura 14: Estandar de calibracion en circuito abierto [6].
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Load (L)
Se construye colocando una impedancia al final de la guia de onda que
corresponde con la impedancia del sistema, y se procede a medir el nivel de

sefal que se refleja (S11)

Transition from coaxial to
/ coplanar mode

L [—]

~_ Resistive coating with
trimming holes

0
]
0
L
[
9
0
]
| @ Ref |

L«¢— Reference plane

Figura 15: Estandar de calibracion con carga [6].

Through (T):
Es un estandar que consiste en unir los dos puertos. Esta técnica se
utilizara para aplicarla a correcciones de error de dos puertos. En la mayoria de

los casos se suponen que los dos puertos estan perfectamente adaptados.
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Figura 16: Estandar de calibracion Through [6].

3.4.3 Modelos de error lineal y técnicas de calibracion:

En las ultimas cuatro décadas han aparecido gran cantidad de técnicas de
calibracion y modelos de error [7], a continuacion se ofrece una grafica con la
comparativa entre las diferentes técnicas de calibracion que existen para
diferentes escenarios. La eleccion de una determinada técnica de calibracion

dependera de muchos de los factores contemplados a continuacion.

Técnica de OSM TOM TRM TRL TNA UOSM TOSM TOM

calibracion -X
Modelo de error 5 7 7 7 7 7 12 15
(Términos)

Disponible para No Si Si Si Si Si Si Si
medidas de

transmision
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Estandares No No Si Si Si Si No No
parcialmente

desconocidos

NUmero minimo 3 3 3 3 3 4 4 5
de estandares de

calibracion

Consideracion ~ No No No No No No No Si
de la muestra

bajo test

dependiendo del

cross talk

Disponible para No No No No No Si No No
muestras no

insertables

Figura 17: Técnicas de calibracion [7]

Es importante describir las técnicas mas usadas por el VNA empleado

para la realizacion de las medidas sobre el transistor CGH40010.

OSM (full one port calibration)

Es la técnica de calibracion mas usada para medidas sobre un puerto,
utiliza los estandares Open Short Load, se realizan estas medidas ana tras otra
sobre el puerto de test, estos valores son almacenados en el VNA vy realizar la

correccion.
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SOLT (TOSM)

Es un modelo de calibracién muy usado para redes de dos puertos en el
cual emplea el modelo de correccién de error de 10 términos. Esta solucion esta
presente en todos los VNASs modernos. EI método dispone de una gran exactitud
para medidas a baja y media frecuencia pero para altas frecuencias ya se

requieren procedimientos adicionales para obtener una buena precision.

Estos dos modelos son los mas utilizados para medidas de sobre muestras
a baja frecuencia que son las que podemos realizar con el VNA E5070B de
Agilent, otros VNA que puedan trabajar a mas frecuencia dispondran de nuevos
métodos de correccidn de errores implementados, pero para las medidas que se
realizaran sobre el transistor CGH40010 no son necesarias y por tanto no seran

objeto de discusion en este trabajo.

3.5 Correccion del modelo circuital:
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Una vez definido el modelo de extraccion de parametros de pequefia sefial
es necesario hacer otra pequefia correccion a este modelo ya que esta planteado
para transistores sin encapsular, pero el problema surge debido a que el

CGH40010 presenta el siguiente encapsulado.

ID=C1
C=0002pF

ML SRL SRL MLIM
ID=TL1 ID=RL1 ID=RL2 D=TL2
W= 100 mil R=0.010tm R=0010hm We100 mil
=20 mil =056+ =05 rH L=20mil

D e A VAVE N NN F—=]

Z=500hm Z=50 Chm

Figura 18: Encapsulado CGH40010 [8]

Por lo tanto sobre el modelo circuital descrito al principio del capitulo hay
que afadirle los componentes que modelan el encapsulado, afortunadamente los
componentes del encapsulado pueden introducirse como elementos extrinsecos
del circuito por lo que la extraccion de los parametros de pequefia sefial sera la

misma.

3.6 Resultados:

Se realizaron las medidas del transistor CGH40010 con el VNA E5070B

sobre un sustrato de Alumnina con las siguientes caracteristicas.
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Er 10,2
h 0,635mm

La polarizacién del transistor fue la siguiente.

Vds 28V
Vgs -3,1V

El primer paso para tomar las medidas fue el disefio e implementacion de
los circuitos de calibracion para realizar una calibracion SOTL. Por lo tanto ha
sido necesario disefiar 4 circuitos, que serian los correspondientes a las guias de
onda Open Short Through Load. Estas lineas de transmision han sido disefiadas
en tecnologia microstrip para el sustrato descrito anteriormente, para estos
disefios se ha empleado el Altium Designer. Estas lineas disponen de un offset
de longitud de 5mm y un ancho de 0,58 mm que corresponde con una

impedancia caracteristica de 50 Ohm.

W  0.58 mm
L 5mm
Zo 50 0Ohm
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3.6.1 Lineas disefiadas

Figura 19: Linea de transmision Open-Short

Figura 20: Linea de transmision Through

R1
R2[T ™ o T

Figura 21: Linea de transmision Load

A parte de estas lineas se disefiaron dos maés, el porta-muestras donde se
coloca el transistor sobre el que vamos a realizar la medida y una linea de
transmision que simplemente introducira un retardo de grupo para comprobar el

correcto funcionamiento de la calibracion y cuya longitud es 20 mm.
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Figura 3.22: Linea de transmision para retardo

Figura 3.23: Porta-muestras.

Con estas lineas de transmision podemos realizar la calibracion del VNA,
y realizar las medidas necesarias a excepcion de las medidas que requieran

polarizar el dispositivo. Para estas medidas utilizaremos un Bias Tee.

[ =
J3
" i
LA
gy —'*j——mn g2

PRLEBTAC114L
AC Coupled Bias Toe

W 548 aeasiah caT

Figura 3.24: Diferentes tipos de Bias Tee [9]

La finalidad del Bias tee es permitir introducir corriente continua al dispositivo
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bajo medida sin que esta llegue a los aparatos de medida, lo cual podria

danarlos.

RF+DCo

I oRF only

DC

Figura 25: Circuito equivalente del Bias Tee [10]

Una vez descrito los componentes empleados se realizara el montaje y se

procedera a la toma de medidas.

3.6.2 Medidas realizadas
A continuacién realizamos las siguientes medidas:
1. Parametros S del transistor sin polarizar
2. Parametros S del transistor sin canal
3. Parametros S del transistor polarizado
Estas medidas realizadas son las necesarias para proceder a la extraccion
del modelo de pequefia sefial a partir de los parametros S.
A continuacion presentamos los parametros S del transistor polarizad que

obtuvimos con el VNA.
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Parametms S en modulo (dB)

40
—O— 511

30 —+— 521
o812

20} - 522

10-

Aok c{:::

-20F

=30 ‘&

4ot

_DDD 03 Frjar::uencié'ﬁ(l-lzj Z 25 J3

Figura 3.26: Parametros S del transistor CGH40010

La forma que vamos a utilizar para verificar nuestro modelo sera la siguiente.
1. Extraccién del modelo de pequeria sefial.
2. Crear un modelo en ADS .
3. Verificar los parametros S del modelo ADS con los obtenidos mediante el
VNA.

Para la extraccion del modelo realizamos un scrip en matlab que implementa
el modelo tedrico descrito en el apartado 3.3 del capitulo.

Los resultados obtenidos fueron los siguientes:

Parametros Extrinsecos
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Ld
Lg
Ls
Cb
Cpd
Cpg
Rs
Rg
Rc
Rd

514 pH
298 pH

53 pH

2.22 pF
1.77 pF
5.27 pF
0.53 Ohm
0.376 Ohm
0.603 Ohm
0.5322 Ohm

Parametros Intrinsecos

Cgd
gd
Cds
Cgs
gm
Tau

Ri

188 fF
0,01

31 fF
3,012 pF
0,56
29,7 ps
0
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Estos fueron los valores obtenidos al aplicar el método de extraccidn descrito en

este capitulo. A continuacion se procederd a la verificacion de este modelo

...... = 0
L L
Fort
......... ::lz.gs.sg. " . o . .551.4 W | ooe2
| O_,_ . G P € e SRR L gepmagE p R=ZWER QM) |0 L pzos PR ] Hum=z
=t c4 N
e P N L o oBo o o o BEe o @ s a e e oo e . .
Pl .. Term. . . . . == B Lo R .58 . . S grer. - Term L
S Num=t . i,: TJemlo . R T it L I | é Temz
& |rum=1 §R=m°'85 Ohm S| Hum=2
...... e © ¢ o . =lssohml L I | | ey VIR

L. msue o SREET LT
MSubi1 SP1
T
Er=10.2 Stop=3 GHz
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empleando ADS. El modelo es el siguiente.
Figura 3.27 Modelo circuital de pequefia sefial en ADS2008

Realizando una simulacién circuital obtenemos los parametros S del circuito.

Parametro 5 en modulo medido con el WHNA

311
522

[ ]|

-10 L L — —
] 05 1 1.5 2 25 3

Frecuencia (Hz) x 0

0

Como se puede observar la medida de los parametros S del

circuito
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Parametro 5 en modulo simulado en ADS

40

30—
—— 20
— i
wu
alin 10—
T T ]

0—
_1[] T 11 | T T 1 | T 11 | T 171 | T 1T 171 | T T T 1
0.0 0.5 1.0 1.5 2.0 25 3.0
Frecuencia (Hz) ¥ 1|:|5'

Figura 3.28: Comparacion entre resultados empiricos y del modelo circuital.

Se corresponde con los resultados de la simulacion del modelo de pequefia
sefal.

También compararemos los parametros S en fase para el circuito simulado con

ADS vy los resultados de las medidas realizadas sobre el transistor CGH40010.

Parametros 5 en fase simulados con ADS

200
—— 100
M . —
ww 0]
L @ -
wy W —
[y= I n] ]
== ]
o= _qpp
-200 ||||||||||I|II||||||||II|IIII
0.0 0.5 1.0 1.5 20 2.5 3.0
Frecuencia (Hz) ¥ 15-:'

Figura 3.29.A: Parametros S del modelo circuital.
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Parametros 5 en fase medidos con el VNA

200
511
1504 s
1004
a0 M
0
-50
ook
50l
R oy
_ZDD I_ 1 I'_ 1 I_
0 0.5 1 1.5 2 25 3
Frecuencia (Hz) x 10

Figura 3.29.B: Parametros S medidos con VNA.

Conclusion:

Con este método hemos podido extraer el modelo de pequefia sefial de
nuestro transistor lo cual nos va a permitir utilizar este modelo para disefiar un
amplificador de potencia, este disefio sera tratado en el capitulo siguiente. Para
concluir cabe destacar el hecho de que para encapsulados méas complejos el
modelo de extraccion de pardmetros de pequefia sefial necesitara nuevas
correcciones para que se ajuste al nuevo encapsulado, es decir se tendran que

tener en cuenta los nuevos componentes que modelan el encapsulado.
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Capitulo 4 Disefio de amplificadores de microondas:

4.1 Introduccion

En este capitulo se abordara el disefio de un amplificador de microondas,
en la primera parte del capitulo se definen los conceptos teoricos que describen
el comportamiento del amplificador, es decir la ganancia y estabilidad del
dispositivo, y las consideraciones necesarias para el disefio. En la segunda parte
del capitulo se procederd al disefio y posterior implementacion de un
amplificador de microondas. El disefio de este amplificador sera muy simple, no
se abundara en conceptos de disefio como podrian ser el caso de amplificadores
de potencia pero se implementard un amplificador de pequefia sefial
aprovechando las formidables capacidades de este dispositivo para alta potencia
y conductividad térmica. Por tanto este capitulo servird para continuar con el
proceso de caracterizacion y posterior modelado de un transistor de GaN y su

aplicacion como amplificador de alta potencia y alta frecuencia.

4.2 Disefio teorico.
En primer lugar sera necesario estudiar los dos conceptos fundamentales
en el disefio de los amplificadores de microondas. La Ganancia y Estabilidad, y

la influencia de estos pardmetros en el disefio del circuito amplificador.

4.2.1Ganancia:
La ganancia es el concepto fundamental que describe el comportamiento del

circuito amplificador. El amplificador puede ser descrito como una red lineal de
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dos puertos donde la ganancia medira el ratio de potencia entregada a la salida
de la red respecto la potencia a la entrada de la red amplificadora. A su vez esta
red linear de dos puertos estara compuesta por tres bloques, una red de
adaptacion de entrada, un transistor de microondas que sera el elemento activo y
por ultimo una red de adaptacion de salida. Tanto la red de entrada como la de
salida dispondran de una ganancia propia que condicionara la ganancia total del

amplificador.

» Ganancia Total = Ganancia (red entrada, transistor, red salida).

Por lo tanto sera fundamental el estudio de las redes de adaptacion de estos
amplificadores de cara a conseguir una determinada ganancia y el ancho de
banda de esta. Se pueden distinguir tres tipos de ganancias que seran las
encargadas de modelar el comportamiento del amplificador dependiendo

respecto a qué es calculado el ratio potencia de salida-potencia de entrada.

1 Ganancia de transduccion:

Esta es la definicion fundamental para describir el funcionamiento de un
amplificador de potencia, esto se debe a que esta ganancia mide la potencia
entregada a una carga determinada, en el caso de los amplificadores de
microondas podria ser una antena, un demodulador, otro amplificador o una

linea de transmision respecto a la potencia disponible en la fuente.

P, power delivered to the load
P, power available from the source

G, =

Ecuacion 1: Ganancia de transduccion [1]
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2 Ganancia de potencia:
Es la definicion mas obvia y simplemente, mide la potencia a la salida
respecto a la potencia que disponemos a la entrada de la red.

P, power delivered to the load
Pry  power input to the network

G, =

Ecuacion 2: Ganancia de potencia [1]

3 Ganancia disponible:
Mide la potencia disponible a la salida de la red respecto a la potencia
disponible en la fuente.

_ Pavn _ power available from the network

G .
A Pavs power available from the source

Ecuacion 3: Tipos de ganancia [1]
Estas ecuaciones estaran determinadas por cada una de las redes de

adaptacion y el propio transistor y presentaran unas expresiones

Zout Z1
zs zlhl |
4=500 Input Qutput
matching matching Z;=500
P network network

HERE

I's T'ing Four I'r
Figura 1: Diagrama del amplificador de microondas [1]

Caracteristicas.
El método de trabajo para el calculo expresiones de ganancia seran los

parametros S siendo su aplicacion la idonea para dispositivos de microondas.
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Figura 2: Parametros S y potencias de un amplificador de
microondas [1]

A partir de la figura 2 podemos obtener las diferentes ganancias en
funcion de los parametros S de la red, siendo este el método utilizado para el
disefio de los amplificadores de microondas, las ecuaciones de ganancias seran
las siguientes.

Gr = [Pty ISal g

Gy = |11—__5% 1521 17 i—_nl)z!flrzz.lz

e

G, = T% ié"ﬂlzl_—”lll“oT!2
Iin =8 + %

C SpSyT,
rOUT=‘522+11_2§11—-
11* s

Figura 3: Ecuaciones de ganancia en parametros S [2]

Como se puede extraer de estas expresiones la ganancia gquedaran
determinados por los coeficientes de reflexion de cada una de las redes de
adaptacion asi como de los pardmetros S del transistor y a partir de la variacion
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de los coeficientes de reflexion de las redes de adaptacion obtendremos una

ganancia determinada.

Teorema de maxima transferencia de potencia y aproximacién unilateral:

El principal teorema que rige el disefio de los amplificadores de pequefia
sefial y ganancia maxima es el bien conocido teorema de maxima transferencia
de potencia que nos indica las condiciones que necesitamos tener para poder

transmitir la maxima potencia desde una fuente a una carga.

3 RL

Figura 4: Teorema de maxima transferencia de potencia

Para la red de la figura 4 se obtiene una transferencia de potencia 6ptima
cuando el coeficiente de reflexion de la carga es igual al coeficiente de reflexion
conjugado de la fuente. Bajo esta premisa podemos realizar una pequefia
suposicion previa al disefio de nuestra red de dos puertos que serd conocida
como aproximacion unilateral, con la cual se simplifica el disefio para disponer
de la maxima ganancia en el amplificador.
Para esto es conveniente conocer el hecho de que una red de dos puertos es

unilateral cuando se da lugar a la siguiente condicion S12 =0. A partir de esta

I'm = Su,Tour = 82,
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condicion se obtienen las siguientes consideraciones:

Ecuacion 4: Condiciones maxima transferencia potencia.

Facilmente deducibles de las ecuaciones presentadas en la Figura 3.
Aplicando estas condiciones obtendremos la expresion de ganancia de

transduccion.

. 1 - |ir |2 1—|r,?
(JTU . |2 |'H?1|2 | L

B il o Snr:: 1 - SzerP
Ecuacion 5: Ganancia de transduccion.,
Donde podemos observar que las expresiones de ganancia y en concreto la
ganancia de transduccion queda mucho mas simplificada.
Ademéas como se ha mencionado ya con anterioridad podemos expresar la

ganancia total como producto de las ganancias de cada blogque:

Ecuacion 6; Ganancia de transduccién

11—t
“T T sarp
G, = ]521|2
_ 1 - |r.£1:1
GL - “ - S?’Jr.ﬂ.lz

Siendo las expresiones de cada una de estas ganancias:
Ecuacion 7: Ganancias de cada bloque del circuito amplificador
El diagrama de bloques de nuestro amplificador quedara formado por tres
bloques diferenciados en los que cada uno de estos dispondra de una ganancia

propia y de su correspondiente coeficiente de reflexion.
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Figura 5: Circuito amplificador

Con el célculo de estas ecuaciones podemos obtener la Ganancia de
potencia de transduccion maxima que para el disefio de amplificadores de
pequefa es el valor de ganancia 6ptimo, es decir sera la maxima ganancia
tedrica que se podra conseguir en el disefio. A partir del teorema de maxima

r,=: 3:2

r, =5
transferencia de potencia podemos llegar a dos condiciones, las cuales han de
ser impuestas en el disefio para conseguir la maxima ganancia de potencia de
transduccion.

Ecuacion 8: Condiciones para maxima ganancia.

La expresion de la ganancia quedara de la siguiente forma.

1 2 1
TU.male |52531 ) |S 3
L R
Gs,max GL,max

Ecuacion 9: Ganancia de transduccion optima.
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Como podemos observar se ha conseguido maximizar las dos ganancias
que dependen de la redes de adaptacion tanto de entrada como de salida y es
facil deducir de esto la fuerte dependencia que presenta el disefio del
amplificador con las redes de adaptacion.

Se puede dar el caso de que el transistor no presente la condicidén necesaria para
la aproximacion unilateral, y por tanto el disefio de dicho amplificador

aumentara en complejidad.

4.2.2 Estabilidad:

La estabilidad o resistencia a oscilacion es una consideracion muy
importante en el disefio de un amplificador ya que determinara la posibilidad de
que aparezcan oscilaciones no deseadas en el circuito.

En nuestro disefio la estabilidad se determina por los parametros S. En
redes de dos puertos aparecen resistencias negativas que dan lugar a oscilaciones
cuando el coeficiente de reflexion de entrada o de salida es mayor que 1. A
partir de estas consideraciones podemos extraer las condiciones necesarias para
que un amplificador sea incondicionalmente estable. Para una red como la de la
figura 6 podemos decir que es incondicionalmente estable cuando se cumple que

las partes reales de Zin y Zout son positivas.

I'e Uiy Tour I't
= ||
. L L
E. Two-port Z
N network
F
2 Zout
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| <1

IT,| <1
828,
gl = |8y + —220 <1
i ' T
_ - SuS:lrS
ITDUT| - *522 1 - S“I‘j <1

Figura 6: Condiciones para circuito incondicionalmente estable. [1]

Si no se dan estas condiciones el amplificador serd condicionalmente
inestable por lo tanto la impedancia de fuente o carga podra producir
impedancias de entrada o salida con parte real negativa.

Para facilitar los célculos existe un meétodo grafico para determinar la

estabilidad de nuestros amplificadores.

Circulos de estabilidad:

Los valores de I't y I's menores que 1 formaran una region en la carta de
Smith la cual podremos determinar con el siguiente método:
1. Determinamos las circunferencias que contendran la region donde es estable

el amplificador, estas circunferencias seran por los casos extremos donde los

valores de I'L y I'sdan lugar a:

|1_Eq =10 |FOUT| = 1
Ecuacion 8: Condiciones de estabilidad

Igualando a 1 las ecuaciones de la Figura 6 obtenemos:
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r — (82 — AST{ * — 512554

B R i N S e X 1
r — (S : AS;E)* — | S125

T SulP = AP fISul® - 4P

A =848 — S5
Ecuacidén 9: Ecuaciones de estabilidad.

De estas expresiones podemos obtener las circunferencias de estabilidad

para entrada y salida:
Circulo de estabilidad de salida (son los valores de I'. para | I'in|=1)

- 81295,
’ |Su]* = |4f?

(Lﬂ;ll - A‘S‘;,(“)*
c, =tu = Son)
R i P

Ecuacion 10: Circulo de estabilidad de salida.

(radius)

(center)

Circulo de estabilidad de entrada (son los valores de I'spara | ['ou|=1)

p = 812554
Lo lsel? - la)?

— (82, — ASTJ_*
LSl - Al

Ecuacidn 11: Circulo de estabilidad de entrada.

C

Dado los pardmetros S de un transistor podemos obtener facilmente la
region donde es estable nuestro amplificador a partir de las circunferencias
obtenidas, ya que a un lado sera estable y al otro lado sera inestable. Ahora sera

necesario determinar que region es la estable la que esta dentro o fuera del

circulo.
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Suponiendo que solo se estudia la entrada, si se toma ZL = Z0, entonces
estamos en el punto I'L = 0, y con (Figura 5) tenemos que |[['IN| = |S11|. Esto
supone que si tenemos [['IN| < 1, entonces |S11| < 1, en el punto IL=20
(centro de la carta de Smith). Por tanto, hemos demostrado que el centro de la

carta de Smith seria un punto estable.

Figura 7: Circulos de estabilidad [5]
En cambio, si tenemos |[['IN| > 1, entonces |S11| > 1, en el punto 'L =0

(centro de la carta de Smith). Por tanto, el centro de la carta de Smith seria un

punto inestable.

[Ti]=1

Figura 8: Circulos de estabilidad [5]
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Suponiendo ahora que sélo se estudia la salida, si se toma Zs = Z0,
entonces estamos en el punto I's = 0, y con (Figura 5) tenemos que [[TOUT| =
|S22|. Esto supone que si tenemos |[TOUT]| < 1, entonces |S22| < 1, en el punto I'S
= 0 (centro de la carta de Smith). Por tanto, hemos demostrado que el centro de

la carta de Smith seria un punto estable.

[Toyr| =1

[Courl =1

52

Figura 9: Circulos de estabilidad [5]

En cambio, si tenemos [['OUT| > 1, entonces |S22| > 1, en el punto I's =0
(centro de la carta de Smith). Por tanto, el centro de la carta de Smith seria un
punto inestable

Figura 10: Circulos de estabilidad[5]

Otra forma de determinar si un amplificador es incondicionalmente
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estable es por medio del factor de estabilidad.

2-|-|_"I,|:

K= 1- |‘5‘11|2_ ‘SIJJ

2|‘5‘L2531 &

A <1

Figura 7: Factor de estabilidad [1]
En el caso de que el transistor no sea incondicionalmente estable, serd
necesario buscar una zona de polarizacion de menor ganancia pero que cumpla

las condiciones de estabilidad.

4.3 Disefio practico de un amplificador de microondas.

El primer paso para el disefio de un amplificador de microondas es definir
las especificaciones de disefio.

Este dispositivo sera disefiado para operar a una frecuencia de 2.1 GHz
con un ancho de banda muy estrecho. Se pretende también conseguir la maxima

ganancia de transduccion para el punto de polarizacion definido.

El punto de polarizacién del dispositivo es:

Punto

polarizacion

Tension de puerta -3.15V
Tension de 28 V

Drenador-fuente

Tabla 1: Condiciones de polarizacion.
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Caracteristica %y-1d Mo pulsada
1 T T T

09

0.8

0.E

0.5

Corriente
de drenador
()

0.4

Tensidn de
0.1 polarizacion .

] | | |
-3.4 -3 2.4 -2 1.4

Tensiones de puerta (Vo)

Figura 11: Punto de polarizacién del dispositivo

Se ha elegido una tension de puerta no muy elevada como se puede
observar en la grafica de la curva ld-Vg para evitar que la corriente del drenador
pueda dafar alguno de los dispositivos de medida del laboratorio. La tension
drenador puerta es elevada para que asi el dispositivo sea capaz de proporcionar

grandes tensiones de salida.
Para este punto de polarizacion el transistor CGH40010 proporciona los

siguientes parametros S medidos a partir del analizador de redes vectoriales
disponible en el laboratorio.
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Parametros S

S11 0.879/177.3° S12 0.05/-39.9°
S21 2.721/42.2° S22 0566 [/ -
125.5°

Tabla 2: Parametros S para la frecuencia de 2.1 GHz.

El siguiente pasa sera analizar la estabilidad del transistor para este punto
de polarizacion, ya que si da lugar a que no sea estable el circuito, apareceran
resonancias que distorsionaran nuestra sefial y evitaran conseguir la méaxima
ganancia de transduccion.

Como observamos que el parametro S12 es practicamente O por tanto
podemos afirmar que el circuito es incondicionalmente estable [1], por lo tanto

podemos disefiar el transistor sin imponer ningun tipo de restriccion.

Una vez comprobado que el transistor es estable el siguiente paso sera
conseguir una maxima transferencia de potencia. Partiendo de la expresion de
méaxima transferencia de potencia y asumiendo la aproximacion unilateral. A
partir de estos supuestos disefiaremos unas redes de adaptacion con los

siguientes parametros.
r.s' = ST:I

—_ #
FL - \Tzz

Parametros S

On 0.879/-177.3°
Dout 0.566/125°

Tabla 3: Coeficientes de reflexion de las redes de adaptacion de entrada y salida.

Redes de adaptacion.
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Las redes de adaptacion estaran formadas por elementos pasivos
(resistencias, inductancias y reactancias) que se conectaran por uno de sus
puertos al transistor y el otro de sus puertos ira conectado a la fuente en el caso
de ser la red de adaptacion de entrada 6 a la carga en caso de ser la red de
adaptacion de salida.

Un esquema simple de estas redes sera el siguiente, donde podemos

observar que el coeficiente de reflexion de estos puertos deben ser el definido

por pin o pout seguin sea una red 0 otra.

- —

Port R C

9V

Sl

¥  Term

Figura 12 Red de adaptacion de entrada
El problema surge debido a que no podemos obtener elementos discretos
con los valores de impedancias necesarios para aplicaciones de microondas, por

lo que serd necesario modelarlos con lineas microstrip usando lineas en A/4 y

stubs.

Red de adaptacion Impedancia de entrada
Red adaptacion entrada 3.22-j1.13
Red adaptacion salida 17.17+i23.26

Tabla 4: Impedancias de entrada de las redes de adaptacion.
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El disefio con lineas microstrip estard formado por una linea microstrip

A 14y un stub circuito abierto en paralelo.

MLOC

~a

Figura 13 Red de adaptacion den entrada con lineas de transmision

Linea A /4:

Sera la encargada de modelar la parte real de la admitancia de entrada de

nuestras redes de adaptacion.

Stub (circuito abierto) en paralelo:

Su funcion es modelar la parte imaginaria de la admitancia de entrada, se
usara stub acabados en circuito abierto para facilitar el trabajo de la
microfresadora en la construccion del amplificador de microondas. Se
mantendréa fijo el valor de impedancia del stub a 50 Ohm y la longitud de este

sera variable.
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Red de adaptacion de entrada.

Para el siguiente substrato:

& 10.2
H 0.635 mm
T 8 um

Tabla 5: Caracteristicas del substrato.

Se ha disefiado la siguiente red de adaptacion de entrada:

Elementos Ancho (W)
Linea A/4 4.4 mm 11.5 mm
Stub 0.59 mm 1.1mm

Tabla 6: Dimensiones fisicas de la red de adaptacion de entrada.

Red de adaptacion de salida.

Elementos Ancho (W)
Linea A/4 0.60 mm 11.5 mm
Stub 0.59 mm 1.12mm

Tabla 7: Dimensiones fisicas de la red de adaptacion de salida.

Aplicando estas lineas de adaptacion se consigue un evidente aumento en

la ganancia para la frecuencia de trabajo del amplificador.
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Figura 14 Parametro S21 de transistor CGH40010 con redes de

adaptacion.
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Figura 15 Parametro S21 de transistor CGH40010
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Figura 16: Esquema del amplificador.

El layout de las redes de adaptacion sera el siguiente.

Figura 17 Layout de redes de adaptacion en tecnologia microstrip.

Redes de polarizacion.

El altimo paso sera el disefio de las redes de polarizacion que seran las
encargadas de polarizar el transistor en el adecuado punto de trabajo. La
finalidad de las redes de polarizacién es evitar que aparezca corrientes continuas
que podrian dafar el resto de elementos de microondas a los que esté conectado

el dispositivo y a su vez evitar que las fuentes de tension se puedan ver dafiaras
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por sefiales de microondas que lleguen del circuito amplificador.

Existen gran cantidad de redes de polarizacion para transistores, para
tomar una eleccion entre todas estas se han de tener en cuenta diversos factores,
entre otros la frecuencia de trabajo y el ancho de banda.

Para nuestro caso se descarta el uso de inductancias como elemento de
proteccion para las fuentes de tension debido a que la frecuencia de trabajo es
demasiado elevada (2.1 Ghz) y esto conlleva la necesidad de inductancias muy
costosas. Por ello se propone utilizar stub A /4 de elevada impedancia acabados
en cortocircuito, que daran lugar a una elevada impedancia den entra con el fin
de evitar que las fuentes de alimentacion se dafien con sefiales de microondas.
Para evitar la aparicion de corto circuitos colocara una capacidad en serie con la

tierra.

Dimensiones

Stub A/4 acabados en 0.2 mm 11.5 mm

corto

Tabla 8: Dimensiones de la red de polarizacion.

Simulaciones y resultados

Se realizaron dos simulaciones para verificar el disefio del amplificador,
ambas simulaciones fueron realizadas con el software ADS2008 con las redes de
adaptacion calculadas en el apartado anterior y el modelo circuital de transistor
que se obtuvo en el capitulo anterior.. La primera fue una simulacion circuital y
la segunda fue una simulacion electromagnética. Estas simulaciones arrojaron

los siguientes resultados.
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Figura 18 Resultados tedricos de simulacion

El layout sobre el que se ha implementado el circuito amplificador es el
siguiente y arrojo la siguiente medida de parametros S con el analizador de redes

vectorial.

PAD DE CONEXION PARA LAS FUENTES DE
ALIMENTACION

Amplificador microondas
Fo=2.1 Ghz

Capacidades

Capaciriarl i Capacirlm‘l'

o
)
=)
=
=
an
&
o
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Parametro 521 en madulo del amplificador disefiado.

1 3 T T T T T T T T T

1 I | | | 1
2 21 2.2 23 24 25 28 27 28 29 3

Frecuencia [Hz) « 1[]5

E | 1 |

Figura 19 Resultado medido en laboratorio del amplificador

El resultado de este amplifacador se puede comparar con uno disefiado
por la empresa Cree para la frecuencias de trabajo de 2.1 Ghz con el mismo

modelo de transitor.

CONCLUSION

En este capitulo hemos realizado el disefio de un amplificador de
microondas a partir de las medidas que hemos realizado al dispositivo CGH
40010 de Cree, el primer paso ha sido determinar un punto de polarizacion del
dispositivo a través de la caracteristicas Id-Vds y como segundo paso una
simulacion del dispositivo con ADS 2008 utilizando el modelo circuital
calculado a partir de los parametros S medidos del transistor, posteriormente se
construyo un amplificador de pequefia sefial con ganancia maxima para banda

estrecha. Otros posibles disefios podrian haber sido el disefio de una
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amplificador de pequefia sefial y banda ancha, iddéneo para aplicaciones como
Wifi, Wimax o telefonia mdvil. Otra posible aplicacion para este transistor
podria haber sido como amplificadores de alta potencia en cualquiera de sus
posibles configuraciones (Clase A, AB, B, D, E,F) muy dutil para aplicaciones

radar o estaciones base de telefonia mévil.
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