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Resumen.

Se presenta el desarrollo de modelos a sefial grande para transistores usados en el disefio de
amplificadores no lineales de alta eficiencia. En primer lugar, se presenta un modelo incrustado con
Redes Neuronales Artificiales para un transistor SOS-MOSEFT, para la optimizacion de las formas
de onda en el plano de referencia intrinseco del transistor. Con este modelo se predicen los voltajes y
corrientes que se requieren en la referencia del empaquetado para obtener la maxima eficiencia.
También con el modelo incrustado de Angelov, se hace una actualizacion de la definicion de un
amplificador de potencia clase F para un transistor HEMT, donde el voltaje del tercer armonico tiene
un voltaje diferente a cero en la rodilla de la curva IV del transistor. La operacion optima del
amplificador clase F en el plano intrinseco se obtiene con una carga sin pérdidas e inductiva. La forma
de onda para el voltaje es cuasi cuadrada. La operacion de este amplificador clase F se verifico con
mediciones utilizando un transistor HEMT de Nitruro de Galio. Donde la correlacion entre las
mediciones y lo que predice el modelo es muy alta. También se presenta un ejemplo de la
actualizacion del amplificador clase F para un transistor SOS-MOSFET. La corriente de un transistor
HEMT es fuertemente afectada por efectos de memoria. Uno de los efectos que se estudian es el auto
calentamiento, que es la conversion de energia de corriente directa a calor, en este trabajo también se
presenta un modelo lineal electro térmico. Otro efecto de memoria que afecta al HEMT son las
trampas, por lo que se desarrolla un modelo no lineal para baja frecuencia, que es comprobado

mediante mediciones.
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Introduccion.

Los modelos a seial grande han permitido disefiar amplificadores de potencia de alta eficiencia,
para cubrir las necesidades en los sistemas de comunicaciones, en particular en la transmisién de
datos. Esto ha motivado el desarrollo de mediciones y caracterizacion a sefal grande para
transistores de microondas, con el objetivo de desarrollar modelos compactos. Estos modelos
compactos se implementan en software CAD, para el facil disefio de amplificadores de potencia.
Pero muchos de estos modelos carecen de precision al calcular algunos pardmetros de amplificador,
debido a que todavia no se explora muchos de los efectos que hay en el transistor. Por esta razon,
es importante la extraccién de pardmetros en el transistor, para obtener un modelo que permita

predecir fielmente la operacién del transistor en las regiones no lineales en la que estara operando.

Existen diferentes tipos de enfoque de disefio, como es el barrido de carga pasiva o activa en la
salida. Este método de barrido requiere de numerosas mediciones para obtener la maxima
eficiencia. Otros métodos requieren de numerosas simulaciones para obtener la eficiencia éptima
del amplificador. En este trabajo el enfoque utilizado es disefiar el amplificador en el plano
intrinseco. Con este enfoque, el disefiador no requiere de multiples simulaciones o multiples
mediciones, ademas se optimizan las formas de onda en dicho plano de referencia. Con este
enfoque se acerca mas al disefio real de un amplificador, como se vera en el capitulo 3 para el caso

de un amplificador clase F.
Los objetivos de este trabajo son:

- Desarrollar un modelo incrustado para un amplificador SOS-MOSFET, con el objetivo de
obtener la eficiencia en el plano de referencia intrinseca y predecir las terminaciones en los

diferentes planos de referencia, como el de empaquetado.

- Actualizar la teoria de un amplificador clase F, con la ayuda de los modelos intrinsecos y
tomando en cuenta las caracteristicas reales de un transistor. Como es el voltaje de rodilla

de las curvas de voltaje y corriente directa.



- Explorar los efectos de memoria del transistor HEMT tales como el autocalentamiento y las

trampas para poder obtener modelos que permitan representar dichos efectos.

Mediante mediciones a sefial grande, se comprobd la teoria de un amplificador clase F y de los
efectos de memoria del transistor HEMT. Los resultados del trabajo de investigacidon han sido

publicados en cuatro articulos de revista y en cuatro congresos internacionales.

El presente trabajo esta divido en cuatro capitulos. En el primer capitulo se muestra el estado del
arte de los modelos a sefal grande y del disefio de los amplificadores de alta eficiencia para
microondas. En el capitulo 2 se define el modelo incrustado para transistor SOS-MOSFET. El capitulo
3 muestra la teoria para el disefio de un amplificador clase F considerando las caracteristicas reales
del transistor. Por ultimo, en el capitulo 4, se exploran los efectos de memoria de un transistor
HEMT, con el objetivo de obtener modelos que describan el comportamiento del autocalentamiento

y de las trampas.



Capitulo 1.

Estado del Arte.

Los transistores para microondas juegan un papel muy importante en el crecimiento de los
sistemas de comunicacion inaldmbricas, como también en el continuo progreso de las
tecnologias de comunicacion para aplicaciones civiles y militares. Por estas razones, se
requiere que el rendimiento del transistor sea mas exigido en aplicaciones de comunicacion
inalambrica, debido a que el ancho de banda utilizado en las telecomunicaciones actuales es
mas grande y se requiere ademas una mejor eficiencia en los amplificadores de potencia de

alta frecuencia [1].

Entre las aplicaciones en las telecomunicaciones tenemos las transmisiones inaldmbricas
empleadas para comunicaciones, tales como; telefonia celular, satelital y television digital,
donde los transistores para microondas se usan en el disefio de dispositivos amplificadores
de potencia de alta frecuencia para la transmision inaldmbrica. Asimismo, este tipo de
dispositivos brindan ventajas para que la antena del usuario final sea de tamaio reducido [1].
El mismo requerimiento es necesario para el servicio de internet inalambrico, donde la
velocidad de transmision de datos se estd incrementando exponencialmente. Para alcanzar

todos estos requerimientos es necesario el disefio de amplificadores de alta eficiencia en
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potencia para microondas utilizando transistores de alto rendimiento. Para la fabricacion de
estos tipos de amplificadores son empleados generalmente materiales semiconductores en la
construccion de los transistores cuyas aleaciones como el Silicio-Germanio (Si-Ge), Carburo
de silicio (SiC), Arseniuro de Galio (GaAs) y Nitruro de Galio (GaN), se caracterizan por sus

cualidades para aplicaciones que demandan alta potencia y alta velocidad [1]-[5].

Asi pues, los amplificadores de alta eficiencia y potencia generalmente requieren transistores
basados en materiales semiconductores como: el GaN y SiC, los cuales tienen un alto voltaje
de ruptura y una alta movilidad, lo cual los hace ideales para sistemas de transmisiones
inaldmbricas que manejan un ancho de banda grande. También los transistores basados en
GaN y SiC presentan una alta velocidad de saturacion lo cual permite operar al transistor en
altas frecuencias. La habilidad de crear hetero estructuras con los semiconductores permite
incrementar la movilidad de los portadores. Un ejemplo es el transistor de alta movilidad de
electron (HEMT) donde el canal del transistor HEMT tiene una movilidad mas alta que la de
un transistor de efecto de campo metal-oxido-semiconductor (MOSFET) fabricado con SiC
o un transistor de efecto de campo metal-semiconductor fabricado con GaN [2]. Asimismo,
el material de GaN ya se ha aplicado ampliamente para dispositivos de microondas debido a
las ventajas de rendimiento alcanzables [1]. Una de las caracteristicas de los dispositivos
GaN es que tienen una baja pérdida de potencia, una conmutacion de alta velocidad, asi como
una alta estabilidad térmica en comparacion con los dispositivos basados en Silicio (Si). Por
lo tanto, con aleaciones como el GaN y el AlGaN se construye una hetero union, la cual es
la principal capa de los dispositivos tipo HEMT [2] - [4]. El principal origen del alto
rendimiento de un HEMT fabricado con GaN/AlGaN para aplicaciones de alta velocidad es
el gas de electrones 2-D (2-DEG), que se induce en la interfaz AlGaN/GaN debido al
desplazamiento del borde de la banda de conduccién entre AlGaN y GaN [5]. El 2-DEG
compone una carga de inversion de canal inherente, que se modula aplicando un voltaje en
la compuerta del HEMT. Una diferencia importante del HEMT de AlGaN/GaN en
comparacion con un MOSFET de Silicio (Si) convencional es el sustrato no empalmado,
debido al empalmamiento existen estados de captura en el HEMT, lo cual provoca un colapso

en los portadores, esto origina una degradacion en la corriente [6], [9],[10], [11].



Generalmente para disenar amplificadores de potencia (PA), el HEMT de GaN es
ampliamente empleado debido a que tiene un voltaje de ruptura alto en comparacién con
otros materiales semiconductores que permiten hetero estructuras como el GaAs. El
dispositivo HEMT de GaN permite manejar altas potencias en un tamafio reducido de
semiconductor, también el HEMT de GaN tiene una banda prohibida amplia que permite
operar a alta temperaturas, asi el GaN tiene mejor rendimiento que el GaAs en el manejo de
la potencia, eficiencia y difusion térmica. El HEMT maneja mayor potencia en comparacion
con otros dispositivos que tienen hetero estructuras como son: los transistores bipolares de
hetero-unién (HBT). Mientras que el dispositivo HBT basado en GaAs tiene aplicaciones en

baja potencia, entre estas aplicaciones estan los teléfonos celulares [26].

Es un hecho que el GaN mejord la tecnologia de microondas con el circuito monoliticamente
integrado para microondas (MMIC) para el disefio de modulos de transmision y recepcion
(T/R), el HEMT de GaN es muy empleado para amplificar sefiales de radar y de arreglos de
fase. En las comunicaciones moviles, los amplificadores de potencia (PA) de RF son
requeridos para amplificar la sefial de comunicaciéon moévil de un sistema global (GSM),

WCDMA y LTE-A [6].

Asi pues, en este proyecto de investigacion el HEMT de GaN es usado para obtener el modelo
a sefial grande para el disefio de un amplificador no lineal. El transistor HEMT empleado es
de la compaiiia CREE, el cual presenta cualidades basadas en una buena movilidad y una
amplia region prohibida para operar en frecuencias de microondas (en este proyecto 2 GHz)
y un alto voltaje (alrededor de 80 V). Una comparativa entre diferentes semiconductores se

muestra en la tabla 1.1 [4].

Tabla 1.1. Semiconductores para transistores de microondas [4].

Material Movilidad Constante Banda Campo  de | Temperatura
u,cm?/Vs. | dieléctrica, Prohibida. ruptura. maxima, °C
E. Eg,eV 10V /cm.
Si 1300 11.9 1.12 0.3 300
GaAs 5000 12.5 1.42 0.4 300




4H-SiC 260 10 3.2 3.5 600

GaN 1500 9.5 3.4 2 700

Entre las aplicaciones de los PAs se encuentran sistemas para microondas y radiofrecuencias
que se implementan en las areas de telecomunicaciones, radar, electronica militar € imagenes
médicas [7]. Adicionalmente, una caracteristica esencial en los PAs lineales, consisten en
garantizar condiciones de operacion de alta potencia y alta ganancia, sin embargo, para
limitar el consumo de potencia de los PAs generalmente son operados en el area de senal
grande, esto conlleva a oscilar dentro de la region no lineal del transistor [7]. Por lo tanto, las
topologias comunes a sefial grande para las clases de los PAs de RF son asociadas a su clase

de operacion, tales como; A, B, AB,C, D, E, Fy S [8].

En circuitos practicos los PAs de clase D, E y F son identificados por las formas de onda de
voltaje y corriente, en donde sus formas de onda se comportan como un interruptor [9].
Asimismo, conforme la tecnologia de los transistores se esta mejorando, el disefio de los PAs
se aproxima mas a lo que describe la teoria. En la Tabla 1.2, se realiza una comparacion de

un HEMT de GaN con un LDMOSFET basado en Silicio para el disefio de PAs

Tabla 1.2. Comparacion de diferentes tipos de amplificadores.

bajo, alta capacitancia de

salida.

Amplificador Silicio GaN sobre SiC

Class E/F/J Bajo fr, Voltaje de ruptura | Alto fr, alto voltaje de
regular ruptura.

Doherty Impedancia de apagado | Alta impedancia de

apagado, baja capacitancia

de salida.

Pre-distorsion Digital

Tiempo de  constante
térmica alto, ancho de banda

medio.

Tiempo de  constante

térmica bajo, ancho de

banda alto.




Uno de los parametros esenciales de los PAs es la eficiencia, para anchos de banda estrechos
en el rango de frecuencias de los gigahertz (GHz), los PAs de clase B y clase AB tienen un
buen rendimiento en la eficiencia. El amplificador clase F tiene mejor eficiencia y puede
considerarse que es derivado del clase B; el clase F es usado en comunicaciones satelitales y
aplicaciones LINC [4], al igual los amplificadores lineales son usados en aplicaciones LINC
[4]. La métrica conocida como eficiencia de potencia agregada (PAE) es uno de los
principales parametros de rendimiento a considerar en el disefio de PAs. En la figura 1.1. se
muestra el PAE, donde el transistor HEMT usado en el disefio de PAs de alta eficiencia

presenta buenos niveles de desempefio [4].

Figura 1.1. PAE para diferentes tipos de transistores [4].

No obstante, para obtener un mejor rendimiento en la eficiencia en el transistor al disefiar
PAs es necesario implementar el modelo de comportamiento en un software CAD para

obtener los pardmetros caracteristicos de voltajes y corrientes mediante estimacion.

A medida que las tecnologias de comunicacion inalambrica han evolucionado, se han
introducido sefiales con modulaciones cada vez mas complejas, las cuales se caracterizan por
manejar niveles con una alta relacion de potencia pico a promedio (PAPR) y un ancho de
banda de sefial amplio [6]. De tal manera, que para las sefales con niveles de PAPR alto, los
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amplificadores de potencia de arquitectura tipo Doherty (DPA) han sido utilizados
ampliamente, dado que permiten obtener una alta eficiencia a un nivel de potencia de salida
promedio, que generalmente es un poco mas bajo que el PAPR de la sefial de la potencia de
salida pico [1-4]. Las arquitecturas DPA constan de dos PAs conectados con dos lineas de
transmision de retardo, tal y como se muestra en la figura 1.2. En esta configuracion un PA
amplifica la potencia promedio de la sefial de entrada, a este PA se le conoce como principal,
mientras que en la otra rama el PA se encarga de amplificar la potencia pico y se le conoce
como auxiliar, para este caso el PA auxiliar en potencias promedio se encuentra desactivado.
La eficiencia de un DPA con una potencia pico es mayor que la eficiencia con una potencia
promedio. De esta manera, generalmente en el PA principal se emplea un amplificador de

clase F y en el PA auxiliar se utiliza un PA de clase C.

Figura 1.2. Esquema de una arquitectura DPA.

1.1. Modelos a senal grande.

Practicamente los modelos a sehal grande son representaciones matematicas del
comportamiento eléctrico del transistor [10]. La complejidad del modelo depende de la
precision con la que se describa el comportamiento eléctrico del transistor y la velocidad de
la simulacion [11]-[13]. De igual manera, también depende de la facilidad con la que se

pueden determinar los pardmetros extraidos desde varias mediciones.



Los modelos a sefial grande se usan en el disefio del PA, donde los PAs dependen fuertemente
de su condicion no lineal, la mayor motivacion en el disefio de los PAs es el mejoramiento
del PAE [14]. El desarrollo de dispositivos de alta eficiencia donde se emplean
amplificadores de Clase F, Clase J o arquitecturas multi-etapa como el Doherty o Chirex
demandan una complejidad de pardmetros que necesitan modelarse [11], [30]. Por tal motivo,
el comportamiento de modelos implementados en un programa CAD para RF son esenciales
para el diseiio preciso de PAs, donde estos modelos deben de predecir con alta precision

métricas como el PAE, la intermodulacion armonica y otros parametros caracteristicos [30].

Dentro de los modelos a sefial se tienen los modelos compactos que son ampliamente usados
para describir el comportamiento del transistor en el dominio del tiempo. Un circuito
equivalente ampliamente usado consiste en dos fuentes de corriente en donde una fuente
describe la relacion de corriente de conduccion y voltaje (I-V) y la otra fuente describe la
carga de la corriente de desplazamiento y voltaje (Q-V) [14],[29]. Este procedimiento
permite que la corriente de conduccion y la carga sean extraidas de las mediciones [14].
Existen diferentes métodos analiticos de extraccidon como son redes neuronales, pero un
modelo compacto presenta mas facilidad en la implementacion mediante un software tipo
CAD para el disenio de amplificadores. De esta manera, lo que se busca con los modelos
compactos es que sean faciles de implementar en un simulador CAD, que las simulaciones
sean rapidas y que sean capaces de describir ampliamente el comportamiento del transistor,
también en el modelo compacto se busca que su circuito equivalente sea pequefio y el nimero

de ecuaciones no sea grande [25].

Algunos modelos basados en la fisica se pueden basar en la solucion de ecuaciones como la
de Poisson, la ecuacion de Schrodinger y la ecuacion de transporte, tomando datos de la
estructura fisica del transistor, del material, de las impurezas y otras propiedades del

transistor [15],[16].

Los modelos basados en la fisica tienen buena precision al predecir los parametros de
dispersion, el PAE y la potencia de salida (POUT). Para el manejo de diferentes polaridades,
la extraccion de los pardmetros es facil ya que depende de la geometria y de las propiedades
del semiconductor del dispositivo [15],[16]. Para la extraccion se requieren pocas mediciones

y la implementacion es facil en modelos compactos, pero estos modelos no tienen una buena
9



precision para predecir el contenido arménico o el POUT en altas potencias, también estos
modelos tienen mala convergencia al calcular el comportamiento del transistor. Los modelos
basados en la fisica sirven muy bien para analizar el efecto fisico del transistor y es una
opcidn para el disefio de amplificadores de RF a sefial pequefia, en la figura 1.3 se muestra

un modelo basado en la fisica del transistor [5].

(r' !
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Figura 1.3 Modelo basado en la fisica [5].

En contraste, los modelos basados en tablas tienen buena precision al describir la relacion I-
V y los pardmetros de dispersion, pero presentan una limitacion dado que para obtener buenos
resultados el costo computacional es alto y por lo tanto el uso de la memoria es grande, por
lo que las simulaciones son lentas usando estos modelos [10]. Otra limitacion es el problema
de la convergencia usando interpolacion en un software CAD, la prediccion de la relacion Q-

V es pobre y tiene imprecisiones para simular distorsion de alto orden [10].

Por otra parte, los modelos basados en los parametros X describen la distorsion de multiples
armonicos (PHD) para disefiar PAs. Los pardmetros X son la extension de los parametros S
[19]. La PHD modelan la linealizacion espectral usando el principio de superposicion [20],
ademas se requiere de multiples soluciones y una gran cantidad relativa de ecuaciones
lineales y de un gran numero de simulaciones de balance arménico para diferentes puntos de
operacion. Por esta razon la PHD tiene limitaciones para predecir las no-linealidades, otra
limitacién de la PHD es el uso de funciones por partes para modelar la condicion en diferentes
polarizaciones, esto resulta en una pobre extrapolacion y una oscilacion entre diferentes
puntos [11,21]. Para crear un modelo con pardmetros X se requiere de diferentes capturas de
frecuencia y diferentes niveles de potencia de entrada, por esta razon para obtener un modelo
con parametros X el costo computacional es alto [19]. Para obtener el comportamiento del

transistor con mediciones a sefial pequefia se requiere de N? muestras, en comparacién con
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mediciones a sefial grande solo se necesita de N muestras [14], para obtener diferentes

muestras se puede usar cargas pasivas, cargas activas (ALP) donde son necesarias fuentes de

RF.

En este trabajo se desarrolld un modelo no-lineal cuasi-estatico para un transistor SOS-
MOSFET, el cual fue extraido y verificado con mediciones para obtener las fuentes de carga
y corriente que cubren un amplio rango de puntos de operacion del transistor. Asimismo, se
implementd una red neuronal artificial (ANN) para extraer la relacion I-V y Q-V [14]. Esta
ANN provee funciones y derivadas suaves y continuas, lo cual permite obtener

aproximaciones para ajustar bien el comportamiento de no linealidad del transistor [31].

1.2. Modelos no lineales para el disefio de amplificadores de potencia.

La ingenieria de ondas para el andlisis de voltajes y corrientes es una herramienta para el
disefio de PAs, que permite hacer una unificacion de los modelos de comportamiento basados
en la tecnologia del transistor [32], el disefo del circuito y las mediciones, asi el PA es
optimizado con la forma de onda del voltaje y corriente en el dominio del tiempo [33]. Los
amplificadores de potencia como el basado en la clase F son optimizados para obtener la
maxima onda plana en el voltaje [34]. Una dificultad de aplicar la ingenieria de ondas es el
significante cambio de fase o pérdida de la amplitud que generan los parésitos intrinsecos,
extrinsecos y de empaquetamiento [35], también es necesario sintonizar la impedancia de la

carga para obtener la forma de onda deseada [32].

Los parasitos para un transistor HEMT de GaN se muestran en la figura 1.4, los parasitos
extrinsecos son los inductores, resistores asociados a la metalizacion del surtidor, de la
compuerta y del drenador [25]. La separacion entre compuerta-surtidor es pequeia con la
intencion de que la resistencia entre ellos disminuya y asi la retroalimentacion debido a esta
resistencia afecte lo menos posible, y la separacion entre drenador-compuerta es grande para
que su resistencia sea grande y asi el voltaje de ruptura se incremente [25]. Como se observa

en la figura 1.4 el circuito equivalente de un modelo compacto para el disefio de
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amplificadores se puede obtener de las caracteristicas fisicas del transistor, los parasitos

intrinsecos en el transistor son los capacitores Cys, Cqs y Cgq, donde estos capacitores

normalmente son no lineales, y la referencia de la fuente es I,.

Figura 1.4. Parasitos del transistor HEMT [25].

Algunas técnicas para disefiar amplificadores de potencia no necesitan conocer los parasitos
lineales y no lineales del transistor, por ejemplo, para obtener el PAE 6ptimo con figuras de
mérito, la técnica de carga de jale es usada para localizar la mejor carga [36]. Las mediciones
de carga de jale no proveen las formas de onda intrinsecas sin desincrustar los datos de las
mediciones (voltajes y corrientes), tampoco proveen las corrientes de fuga, el voltaje de
ruptura y el ancho de banda para disefiar PA, por lo que con esta técnica no se obtiene un
modelo para el transistor. Otra desventaja de la carga activa es el tiempo largo para encontrar
las impedancias Optimas para el disefio del PA y el tiempo se incrementa ain mas si se quiere

disefiar amplificadores de banda ancha [37].

La teoria de las diferentes clases de los PAs estd basada en la baja frecuencia del transistor
[38], en altas frecuencias en el disefio del PA se pueden utilizar diferentes técnicas. Un
enfoque en el disefio del PA es en la referencia extrinseca o de empaquetamiento del
transistor [37], donde el amplificador clase E alcanza un rendimiento satisfactorio. Otro
enfoque consiste en desincrustar los pardsitos del transistor, de tal forma que el disefiador
puede acceder al plano intrinseco del transistor [39], para esto se necesita un modelo y por lo
tanto se puede disefiar conociendo las formas de onda del plano intrinseco [36], esta técnica
se usa con amplificadores clase F. En este proyecto de investigacion se disefid un

amplificador clase F real usando el modelo incrustado de Angelov para un transistor HEMT,
12



este modelo fue implementado en un simulador y el modelo desarrollado fue el modelo

incrustado compacto para un transistor SOS MOSFET.

El modelo de Angelov describe la corriente de conduccion I, en funcion de los voltajes y sus
derivadas, especialmente para predecir los armonicos del transistor [8]. En este modelo es
necesario extraer desde mediciones el valor pico de la transconductancia en funcion de Vg,
por lo tanto, este modelo esta basado en Ip(Vis,Vps) v gm(Ves) para describir las
caracteristicas I-V, siguiendo el circuito mostrado en la figura 1.5, I, y la transcapacitancia

son calculados como se muestra a continuacion:

Ip(Vgs, Vps) = Ipk (1 + tanh(¥)) (1 + AVps) tanh(aVps) (D
Cys = Cyso(1 + tanh(Py 45,Ves)) (1 + tanh(Py gsaVis)) (2)

Cag = Cago(1 + tanh(Pygq,Ves) ) (1 + tanh(Pygs,Vos)) 3)

Donde 1 es una serie de potencia centrada en el voltaje de compuerta pico (Vy,) para obtener
la méxima transconductancia gk, Cys €s la capacitancia de compuerta-fuente y Cyq4 es la
capacitancia drenador-compuerta, Cy50 Y Cqg0 sSon medidos en un voltaje de cero volts, Py 45,

Pygsa> Pigag Y P1gsg ajustan la curva de medicion.

Figura 1.5. Modelo de Angelov.

El modelo compacto de un SOS MOSFET es usado para describir el comportamiento del
transistor a sefial grande [11], este modelo fue extraido con una carga activa en tiempo real

(RTALP). Este modelo tiene dos puertos que describe el comportamiento intrinseco del
13



transistor y consiste en una fuente de corriente directa y una fuente de carga, ambas fuentes

estan en funcidn de los voltajes aplicados en el plano de referencia intrinseca (Figura 1.6).

Figura 1.6. Modelo Compacto.

Para un transistor SOS MOSFET, un modelo de transferencia incrustada (ETN) fue
desarrollado, en este modelo se disefia un PA con las caracteristicas ideales de un transistor
y luego se agregan los parésitos del transistor con elementos inversos a un resistor, inductor

y capacitor.

Figura 1.7. Modelo incrustado de transferencia (ETN).
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1.3. Alta eficiencia en los amplificadores de potencia.

La alta eficiencia es una consideracion de disefio crucial para el PA, el PA de Doherty y el
PA modulado. Debido a problemas de temperatura, confiabilidad y tamafo [1] - [3], se han
propuesto varias topologias de PA, por ejemplo, clase E, clase F y clase F inversa, las cuales
permiten lograr una alta eficiencia [3] - [17]. En el PA de clase E, un transistor actia como
un interruptor, que tiene una pérdida muy baja [39]. El voltaje del amplificador de clase E se
soporta a través de la carga y descarga del capacitor de salida de un transistor, que es paralelo
al interruptor [39]. Debido a que este amplificador ajusta todos los componentes armonicos
mediante el resonador LC, ofrece la mayor eficiencia entre los amplificadores propuestos. El
capacitor se encarga de la carga, sin embargo, por encima de la frecuencia maxima teorica,
el capacitor no puede descargarse lo suficientemente rapido como para soportar la forma de
onda ideal [3], [4]. Como resultado, la eficiencia del PA de clase E se degrada
significativamente a una frecuencia superior a la frecuencia maxima, [3] - [6]. Ademas, la
densidad de potencia del amplificador de clase E es baja debido al bajo valor del voltaje

fundamental.

Para ofrecer una alta eficiencia a una alta frecuencia, los PAs son sintonizados
armonicamente, como los amplificadores de clase J, clase F y clase F inverso, que se han
estudiado exhaustivamente [7] - [23]. Las formas de onda de corriente y voltaje de estos
amplificadores se muestran en la Figura 1.8. Aqui, los amplificadores estan polarizados en la
condicién de corte actual. Como se muestra en la Figura 1.10 (c), la forma de onda actual de
la clase J es una media onda, la forma de onda de voltaje de un amplificador clase J también
es una media onda, pero la forma de onda de voltaje se puede desfasar de 0° a 45°, por lo que
a 45° se reduce la potencia de salida a una proporcion de raiz de 2. La forma de onda de
voltaje del amplificador de clase B es una onda sinusoidal con una potencia fundamental de
raiz de 2 veces menor y la misma forma de onda actual. Los contenidos de corriente directa
son los mismos para los dos amplificadores; por lo tanto, la potencia de salida y la eficiencia
del amplificador de clase J son las mismas que las del amplificador de clase B [12], limitadas

al 78%, aunque la variacion de voltaje de un amplificador clase J es mayor a 2 [8].
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Figura 1.8. Las formas de onda de corriente y voltaje para los PAs de alta eficiencia. (a) Las formas de onda
de clase F con armoénicos infinitos (linea de puntos) y hasta terceros armoénicos (linea continua), (b) las formas
de onda de clase F inverso con armoénicos infinitos (linea de puntos) y hasta terceros armoénicos (linea
continua), (c) las formas de onda de los amplificadores de clase B y clase J, y (d) las formas de onda de un PA

saturado [8].

Un enfoque para disenar amplificadores de alta eficiencia consiste en monitorear las formas
de onda de voltaje y corriente en el plano de referencia de la fuente de DC del transistor.
Algunos disefiadores usan el modelo desincrustado donde los parasitos lineales, no lineales
y la carga son removidos para optimizar la forma de la onda de la corriente de la fuente de
DC del transistor. El disefio en el modelo ETN busca las formas de ondas correctas en la
referencia de la fuente y las proyecta a los planos extrinsecos y de empaquetamiento
agregando los parasitos que tiene el transistor. Las topologias que se han disefiado con el

modelo ETN son: PA clase J, F, amplificador Doherty y Chirex.

El amplificador clase B es ampliamente usado y puede extenderse al amplificador clase AB,
el clase AB es un amplificador que a baja potencia su eficiencia es baja, pero se emplea para
manejar potencias pico en amplificadores multi etapa [25]. La diferencia entre el clase F y el
clase B es la impedancia para el tercer armonico. La forma de onda corriente y el voltaje del
clase F es una sinusoidal y cuadrada respectivamente. Con el clase F se tiene un gran interés
para construir amplificadores multi etapa de alta eficiencia como es el Chirex. Como se
menciond antes en el caso del amplificador multi etapa el Doherty se utiliza un clase F para

la potencia promedio y un clase AB para las potencias pico[25,27]. En este proyecto de
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investigacion se hace una actualizacion del amplificador clase F utilizando el modelo ETN

para un transistor HEMT.

La teoria clasica de un PA de clase F consiste en establecer una impedancia de cero para los
armonicos pares e infinita para los armonicos impares [41], como consecuencia el analisis de

la corriente y el voltaje es expresado como sigue:

vp(0) = Vpp + Vo sin @ + V3, sin 30 + Vg, Sin 56 + -+ 4)

lD(H) = IDC - Iom Sln@ - IZm Sln 20 - I4_m Sln4‘0 + .- (5)

Donde 8 = wt y w es la frecuencia fundamental. La eficiencia para un PA es la relacion de
la potencia de RF sobre la potencia de DC. Considerando Unicamente la frecuencia
fundamental, el segundo y tercer armoénico, la eficiencia tedrica puede llegar alcanzar el
90.7% [38]. Este PA clase F considera un voltaje de rodilla igual a cero y caracteristicas IV

del transistor ideales [15-17].

Algunas no-linealidades inherentes del transistor generan armonicos, de tal forma que la onda
de la corriente del drenador es recortada, por lo tanto, se generan armodnicos en la corriente
[38]. El voltaje de rodilla genera armdnicos impares en el voltaje, el disefio practico de un
amplificador clase F considera unicamente la frecuencia fundamental, el segundo y tercer
armonicos y las altas frecuencia se consideran valores aleatorios. En un disefio practico
algunos pardmetros son necesarios de optimizar para obtener una mejor eficiencia y salida

de potencia.

Las impedancias para el amplificador clase F para los n armdnicos son calculados de la

siguiente manera [13],[16]:

4 Vpmax—Von

, paran=1
7 T Ipmax 6
Ln = 0, para pares (6)
o, para impares

La impedancia fundamental es de tipo resistiva, las impedancias pares requieren una
terminacion en corto y las impedancias impares requieren una terminacion abierta para
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obtener la forma de onda de la corriente sinusoidal rectificada. En algunas ocasiones el disefio
real de un amplificador clase F, la forma de onda de la corriente no es obtenida de la

condicion real del transistor.

Como se menciond anteriormente el tercer armonico de un amplificador clase F es una
terminacion abierta sin pérdidas, pero usando una carga pasiva se muestra que la mejor
eficiencia es representada por una terminacion inductiva sin pérdidas, como se muestra en la
figura 1.9, la corriente del tercer armonico es generada debido a la no linealidad de la
capacitancia del drenador-surtidor. EI modelo incrustado del dispositivo (transistor HEMT)
predice automaticamente en la referencia del plano intrinseco la maxima carga del tercer
armonico para obtener la mejor eficiencia [5]. Para implementar en mediciones las
terminaciones sin pérdidas para los armoénicos del amplificador clase F ideal en el plano
intrinseco, se conecta una carga negativa para los armonicos en el plano de referencia del
empaquetamiento, esto se consigue con una carga activa, la cual hace que las impedancias

estén fuera de la carta Smith.

Figura 1.9. Contorno de la eficiencia de drenador para el tercer armonico.

18



El amplificador clase F continuo es utilizado en amplificadores para un ancho de banda
amplio y consiste en barrer la reactancia para la frecuencia del segundo y tercer armonico
[27]. Algunos disefios de estos amplificadores se hacen tomando en cuenta la referencia de
empaquetamiento del transistor [27,28], probablemente se necesita un analisis mas profundo
de lo que sucede en el plano de referencia intrinseco para obtener una optimizacion mejor en

la eficiencia del transistor.

En [22], se utilizan iteraciones numéricas para calcular la impedancia optima (Z,pr) para el
disefio de un amplificador clase E de banda ancha de 1.4 a 2.4 GHz, el disefio de este
amplificador es muy atractivo debido a que la eficiencia es del 73 al 83 %, pero el problema
con este tipo de disefio, que utiliza calculos numéricos, es que no toman en cuenta la
degradacion de la corriente debido a los efectos de memoria y no se sabe si la forma de onda

de la corriente y del voltaje son los 6ptimos.

1.4. Caracterizacion de autocalentamiento y sefial grande para RF.

Los HEMTs de AlGaN/GaN son conocidos por manejar alta potencia y por su facilidad en
el diseno de amplificadores de alta potencia [1], pero el rendimiento del HEMT a sefial
grande para RF es afectado por los efectos de memoria como es el auto calentamiento y las
trampas, debido a la alta potencia de RF que maneja hay una alta potencia de disipacion y
una alta temperatura en el canal [24]. Estos fendmenos ocasionan que la eficiencia del
amplificador decrezca conforme la temperatura aumenta [25], por tal motivo los modelos
térmicos distribuido y transitorio son ampliamente utilizados para la obtencion de modelos
compactos. El auto calentamiento es la conversion de la energia eléctrica a calor, este aspecto
fisico esta relacionado principalmente con la condicion de polarizacion, la terminacion de la

carga y de los niveles de potencia de RF.

La potencia de disipacion (Pg;s¢) en el transistor incrementa la temperatura en el dispositivo
(T4ev), por la resistencia térmica (Rry), la respuesta del autocalentamiento es tipicamente
arriba de los microsegundos, ademas la respuesta de este efecto de memoria es relativamente

baja a la excitacion de la modulacion RF como es la LTE, la baja respuesta se ve en [29], en
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donde se menciona un pulso aplicado de DC a un transistor HEMT o mejor conocido como
pulso-1V, el ancho del pulso es de 1 us que representa el 1% de un ciclo de trabajo de un
periodo, en este corto periodo la temperatura no cambia y no hay degradacion del

comportamiento de DC del HEMT (conocido también como IV).

Una de las contribuciones de este proyecto de investigacion fue la obtencion de un modelo
térmico de un transistor HEMT, extraido de una operacion isotérmica, en estas mediciones

fue utilizado una carga activa (ALP).

1.5 Trampas en el HEMT.

Los HEMT de nitruro de galio (GaN) se han convertido en la tecnologia més atractiva para
el disefio de dispositivos de potencia y RF de alta potencia. Sin embargo, es bien sabido que
estos dispositivos sufren una degradacion del rendimiento relacionada con la captura de
carga. La captura de carga se ha vinculado a las imperfecciones en el proceso de fabricacion
del dispositivo. Esto da lugar a la creacion de los llamados centros de defectos, mas
comunmente centros de captura o trampas. Las trampas son un efecto de memoria importante
que se debe considerar en un transistor HEMT [25], las trampas colapsan la corriente de
drenador, de este modo la potencia de salida disminuye, los mecanismos que generan las
trampas son: (1) las trampas en la superficie que afectan la resistencia de drenador a surtidor,
(2) las trampas en el sustrato afectan el voltaje de umbral. Existen modelos de superficie de

trampas integrados al modelo compacto del transistor [25].

Se ha demostrado que una gran cantidad de trampas incrementan el voltaje de drenador y el
voltaje de compuerta se decrementa hasta llevarlo a valores de voltaje de estrangulamiento,
las trampas reducen el rendimiento de la maxima potencia de salida, distorsion y eficiencia,

causando un impacto critico en el disefio de amplificadores de potencia.

El modelo ampliamente usado para las trampas en donde se utiliza el analisis de Shockley-
Read-Hall fue desarrollado por Rathmell y Parker [25] y es mostrado en la figura 1.10. Este
modelo depende de los voltajes pasados e instantaneos de compuerta surtidor (V) y de

drenador-surtidor (Vps) [23], ¢1 Y ¢, son los mecanismos de las trampas. El problema con
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este modelo es la dificultad de describir la corriente de drenador (Ip) con las variables
internas del modelo de trampas. La inconsistencia entre las mediciones y el modelo es en la

descripcion del voltaje de rodilla de las curvas I-V.

El proceso de emision de carga normalmente es mucho mas lento que el proceso de captura
de las trampas, esto agrega un retado en la respuesta de la corriente de drenador al cambio de
un voltaje, en capitulos posteriores se mostrara este efecto mediante mediciones. Ademas, la
dindmica de la carga de las trampas exhibe tiempos de cargas muy pequefios del orden de los
nanosegundos, asi como tiempos de cargas muy grandes del orden de los microsegundos,

también las trampas exhiben parasitos de mezclado de senales en RF.

Figura 1.10. Sub circuito para el modelo de trampas para el HEMT.

Con la pasivacion de la superficie la calidad del semiconductor se mejora y los estados en la
superficie de las trampas se mitigan, pero la corriente de fuga se incrementa [28], el estudio
de las trampas estacionarias se lleva a cabo en baja y alta frecuencia para obtener el modelo
de comportamiento a sefial grande y de esta manera implementar el efecto de memoria en el

simulador de balance armoénico para describir la dindmica de RF del transistor.

Existen varios modelos que describen las trampas como es en [23], donde el modelo predice
muy bien las trampas del transistor, mediante variables de estado describen el funcionamiento
de las trampas en funcion de voltajes pasados, instantaneos y las constantes de tiempo de
carga y descarga. En [23] la descripcion de las trampas lo hace en el plano intrinseco del
transistor y por lo tanto la referencia de la fuente es desconocida, lo cual es una desventaja al
momento de optimizar las formas de ondas de voltajes y corrientes, otra desventaja de este
modelo es la utilizacion de tablas y por lo tanto puede tener problemas de convergencia al

utilizarlo en un simulador de balance armoénico.
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1.6 Conclusion.

Con la extraccion de parametros de un transistor para microondas, se obtiene un modelo
compacto de sefial grande para su implementacion en un software de simulacion CAD. Esto
ha permitido el disefio de amplificadores a sefial grande, prediciendo la forma de las ondas
de voltajes y corriente, lo cual permite calcular parametros como el PAE, POUT, PDISS,
entre otros mas. Estos avances han permitido cubrir las necesidades tecnoldgicas que
requieren los sistemas de comunicacion inaldmbricas. Pero todavia falta un analisis detallado
del funcionamiento 6ptimo de los transistores, como son: las formas de ondas dptimas para
obtener la mejor eficiencia y asi calcular las impedancias reales que necesita el transistor. Un
estudio detallado en el plano de referencia de la fuente e intrinseco del transistor permitira

conocer de manera rapida el comportamiento optimo6 del transistor.
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Capitulo 2.

Modelo no lineal incrustado para el SOS-MOSFET.

En este capitulo se muestra el modelo de una red de transferencia incrustada (ETN) para un
SOS-MOSFET. Esta ETN fue desarrollada usando el modelo descrito en [1]. El cual fue
extraido usando una red neuronal artificial (ANN). Con la ayuda de un analizador de redes
no lineal (LSNA) y usando una carga activa en tiempo real (RTALP), se obtuvo una rapida
medicidn a sefal grande en tan solo 10 ms, para obtener los datos y después extraer el modelo

en cuestion. En este capitulo se discute un ETN para el SOS-MOSFET.

2.1 Banco de pruebas para la carga activa en tiempo real (RTALP).

Para caracterizar al SOS-MOSFET el banco de pruebas utilizado se muestra en la figura 2.1.
Para separar y suministrar potencia en RF y una corriente de polarizacion al transistor, fueron
utilizado dos TEES, de polarizacion usados en el puerto 1 y en el puerto 2. Un sintonizador
fue conectado en el puerto 1 para acoplar la impedancia de entrada del dispositivo bajo prueba
(DUT). El sintonizador en la salida escoge la terminacién de la impedancia de salida para el
DUT. Las ondas de potencia incidentes y reflejadas fueron medidas con acopladores
bidireccionales. En el puerto 1 se conectdé un generador de sefial de RF a una frecuencia
fundamental de f, = 2GHz. Para manejar la condicion de RTALP fue necesario conectar un

generador de senal de RF con una frecuencia de f, + Af, donde Af esta por debajo de 25
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MHz, la corriente de DC cambia con la frecuencia de Af y fue medida con un sensor de

corriente y capturada con el osciloscopio, el LSNA midi6 las ondas incidentes y reflejadas.

Fig. 2.1. RTALP para SOS-MOSFET.

El puerto 1 del DUT fue conectado la compuerta-surtidor del SOS-MOSFET y en el puerto
2 fue conectado al drenador-surtido. Con la calibracion del LSNA se obtienen los datos de la
onda incidente y reflejada del DUT. La calibracion permite quitar todo los parésitos que hay
al conectar el banco de pruebas, La idea basica del LSNA es poner el DUT bajo la condicion
de operacion real. Para este proceso se pueden utilizar las calibraciones lineales SOLT, TRL
6 LRRM. La calibracion del LSNA es mas complicada que la de un analizador de redes
vectorial, porque el LSNA también necesita la calibracion de potencia y fase. Esté implica

que la medicion es cercana a la condicion real del DUT.

El LSNA mide las ondas de potencia incidente (a;) y reflejada (b;) en el puerto i. La relacion

entre a;, b;, los voltajes (v;) y las corrientes (i;) se muestran como siguen:

vi(nw)+Zpij(nw)

a;(nw) = Ao tne 2.1)

bi (na)) — vn(nw)—zzoii(nw) (22)

Donde Z,, es la impedancia caracteristica asociada, en este caso es de 50 (), n es el nimero
del armonico, la onda incidente y reflejada se calcula en el dominio del tiempo de la siguiente

manecra:
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ai(®) = Re(Tnor a(nw)e™ot)  (23)
bi(t) = Re(Tner by(nw)e/mt) 2.4)
Para una modulacion periddica a;(t) y b;(t) se calculan como sigue:
a;(t) = Re(Tn1 XM=My a;(nw + Amw) e/ M@ +imwlt) (3 5)
bi(t) = Re(Tne1 XM=M, by(nw + Amw) el M@ +ime)t) (2 6)
Donde M es el numero total de tonos.

El coeficiente de reflexion variante en el tiempo de la harmdnica n del banco de pruebas de
la figura 2.1 se calcula usando:

YMEM a, (nw+Amw)elBme)t

L, (nw, t) = YM=M b, (nw+Amw)el(dmw)t (2.7)

La potencia de salida de RF de la frecuencia fundamental es calculada por:

Pout (@, £) = 5 (Zh—_y B s (v2(w, + MAW)) X (i (o +

qu))ej(qu+mAw)t) (2.8)

2.2. Extraccion del modelo cuasi-estatico con redes neuronales artificiales

para SOS-MOSFET.

La teoria que sustenta la extraccion con la ANN es desarrollada y descrita por, la corriente
de drenador en el plano de referencia intrinseca incluye la corriente de conduccion y la

corriente de desplazamiento.

i6(8) = 16 (vas(®), vps(D) + "2 (vgs (8, vps(®))  (2.9)

in(t) = Ip(V6s(£), ps(1)) + Z22 (vgs (8), vps () (2.10)
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Del lado de la compuerta i; esta la corriente de componentes totales, I; es la corriente de
conduccion y Q; es la carga de la compuerta. Normalmente I; es cero en los transistores de
efecto de campo. Del lado del drenador ip, I, y Qp son la corriente total, la corriente de
conduccion y la carga del drenador, respectivamente. Para el transistor SOS MOSFET los
efectos de memoria como son las trampas y el auto-calentamiento son despreciables, pero el
parasito bipolar es un efecto de memoria que afecta en baja frecuencia al SOS MOSFET.

Con la ayuda de las redes neuronales, I; y Q; son extraidos al mismo tiempo.

La ANN utilizada para extraer el modelo cuasi-estatico del SOS-MOSFET consta de tres
diferentes capas: la capa de entrada, la capa oculta y la capa de salida, que son conectadas
por pesos w; y w,, como se muestra en la figura 2.2. Mediante el algoritmo de propagacion
hacia atrés y utilizando iteraciones se actualizan los pesos de tal manera que el error entre la
salida que predice la ANN y las mediciones tiendan a valores pequefios. La salida de la ANN
predice la corriente total de la compuerta o del drenador, la funcion de error de la ANN se

calcula de la siguiente manera [1],[2]:
1 ‘e
Ep = - Xii-1ep (D) (2.11)

Donde Ej, es la funcion de error, ii indica el tiempo de muestreo en el tiempo t;;, P es el
numero total de muestras, e, es el error entre la corriente medida ip y la corriente que predice

la ANN ip 4yy tal y como muestra la ecuacion 2.12:
ep (i) = ip (i) — ip ann (2.12)
La corriente ip 4yy €s calculada de la siguiente forma:

dvgs(it) dQg ann,(ii) | dvps(ii) dQp ann(ii)
dt dvgs (i) dt dvps(ii)

ip,ann = Ip,ann (i) +

(2.13)

Donde Ip ann, Qg,ann Y @p,ann son la corriente de conduccion, la carga de la compuerta y
la carga del drenador respectivamente, v;s y Vpg, son lo voltajes que vienen de mediciones,
para la extraccion de la I, 4y se deriva el Jacobiano desde una funcion y sus derivadas, el
entrenamiento de la ANN se hizo simultineamente con una ANN original y una ANN

adjunta.
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La entrada de la ANN esta dada por ¢l vector v, = [Upg, Ugs, Vo], donde v es un valor de

activacion, Upg y U, son los voltajes vy y Vg5 escalados linealmente de la siguiente manera
[2]:

VDS—VDS,min

Ups = ﬁDS,min + (ﬁDS,max - 17DS,min) (2.14)

UDpS,max—VDSmin

Upsmin Y Upsmax son el valor minimo y maximo escalado de vpg a la entrada de la red
neuronal, Vpsmax Y Vpsmin SON €l valor maximo y minimo de vpg, el mismo escalado se

hace para v e ip, para recuperar la escala original se utiliza la siguiente ecuacion [2]:

Ups—VUpsmi
P — (VDs,max - UDs,min) (2.15)

VUps = Vps,min T 3 —
VDS max—VDSmin

fi vy f que se muestran en la figura 2.2 son funciones suaves, continuas, acotadas y
monotonas, entre las funciones que pueden ocupar estan: la funcion sigmoide, la funcién arco
tangente, la funcidon hiperbdlica tangente, entre otras mas. net; es la sumatoria de la
multiplicacion de los pesos que conectan la capa de entrada con la capa oculta y las entradas
que son los voltajes escalados linealmente. net, es la sumatoria de la multiplicacion de los
pesos que conectan la capa oculta con la capa de salida y f;, finalmente f, es la salida de la

ANN.
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Figura 2.2. Diagrama de la red neuronal artificial.

El algoritmo de propagacion hacia atrds para la corriente de conduccion se determina
derivado el error de costo Ep, con respecto al peso wy' que conecta la capa oculta y la capa de

salida, esta derivada esta dada por:

9Ep

Jwg () = 55 = = 3 21 82(Da2(0,)) (2.16)

donde:

8,(1) = ep(D)fy[net, (1] (2.17)

a,(i,j) esigual a f, i es el indice que nos indica la salida, en este caso i = 1 debido a que
solo tenemos la corriente adjunta, j es el indice que nos indica el nimero de neurona de la
capa oculta, el error propagado para la capa oculta, se calcula con la derivada de la funcion

de error E}, con respecto a wi de la siguiente manera:

. a .. .
St () = ot = ~ 3o 8GN R (2.18)

P

a4 (i, k) son los voltajes escalados linealmente y k es el indice que indica el nimero de
entrada.
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La ANN adjunta calcula la carga en el drenador o la compuerta [4], para calcular la corriente

de desplazamiento Ip 4y, gesp S€ utiliza la siguiente formula:

dvgs AQp ANN , AVps AQp ANN
I = - + : 2.19
D,ANN,desp dt dvgs dt dvps ( )

dvgs  dvps 1

Las derivadas —
at Y ar

a podemos obtener mediante mediciones, Qp 4y €s la carga que

. . d d
calcula la ANN y su derivada con respecto a los voltajes ( (i':"AN Y ?;:;AN Y) con la ANN de
GS DS

la figura 2.2 se calcula de la siguiente manera:
Abs = f)(net,, )Anet, , (2.20)

Ab; es la derivada de la carga con respecto a los voltajes, f, (net,,) es la derivada de f, con
respecto a los voltajes, n es el indice de la entrada de voltaje. La derivada de la funcion del

error E}, con respecto al peso w? de la ANN de la corriente de desplazamiento es:

JEp _ 2 op
owb(j k)~  pei=l

85, (D)Aby, (0, )) + 65, bo(i,))  (2.21)

b, = f1 para la ANN de la corriente de desplazamiento, Ab,, es la derivada de f; con

respecto al n -ésimo voltaje, 835, y 85, se definen como:
82 () = ep(Df; (netan (1)) (2.22)

85.() = ep(DAnet,,(Df5' (nety, (i) (2.23)

En la capa oculta de la ANN de la corriente de desplazamiento la derivada del error Ep con

respecto al peso w?(j, k), esta dada por:

dEp
awl(jk)

— = X0 88 (L )Aby (i, k) + 68, (1)) i (i k) (2.24)

Donde by = fi, Ab, ,, es la derivada de by con respecto al n voltaje, 81, y 8¢, se definen

Ccomo:
88,30, )) = 85, (DOWE £ (net(i, )) (2.25)

88,31, ) = 64, (DwE Anet, , (i, N f (net(i, ) + 65, (DwE f{ (net(i,j)) (2.26)
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La actualizacion de los pesos en cada iteracion o el aprendizaje de la ANN estd dada por la

siguiente ecuacion.

dEp

Wsiguiente = Wahora — 1 Wahora (2.27)

Donde 71 es una constante de atenuacion al gradiente del error con respecto al peso, mediante
este algoritmo se extrajo la corriente de conduccion y de desplazamiento utilizando ANN,

ahora se explicara el modelo SOS-MOSFET incrustado.

2.3. Modelo ANN incrustado para el transistor SOS-MOSFET.

En la figura 2.3 se muestra el circuito equivalente para un transistor FET. En este circuito se
muestran los diferentes parasitos que tiene un transistor FET. En el cuadro violeta representa
a la fuente de corriente que modela la caracteristica IV del transistor. En el cuadro verde se
agregan los parasitos no lineales que son las cargas, en el cuadro cian se tiene a los parasitos
extrinsecos, en azul a los parésitos de empaquetamiento y por Gltimo, en negro se representan

los parasitos que agrega la linea de transmision donde se monta al transistor.

Figura 2.3. Modelo de un transistor FET, a) fuente de corriente, b) Parasitos intrinsecos, c) Parasitos

extrinsecos, d) Parasitos de empaquetamiento y e) Parasitos de la linea de transmision.

El modelo desincrustado de la figura 2.4 se utiliza cuando las entradas son los voltajes y
corrientes en el plano de referencia del empaquetamiento o en el plano de conexion. Las

salidas de este modelo son los voltajes y corrientes en el plano intrinseco del transistor. Por
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ejemplo, este modelo se utiliza cuando se hacen mediciones a sefal grande o pequefia. Un
LSNA medira los voltajes y corrientes de entrada en el plano de conexion. Por lo tanto, se
tienen los parasitos que agrega el empaquetamiento y los parasitos extrinsecos, los cuales son
lineales. Con los parametros ABDC se pueden remover estos parasitos y asi calcular los
voltajes y corrientes de salida en el plano intrinseco del transistor. Si se desea conocer la
corriente IV del transistor, los pardsitos no lineales son removidos con métodos no lineales

como son las redes neuronales [1].

Figura 2.4. Modelo desincrustado de un FET.

Los modelos del dispositivo son aquellos que se implementan en un software CAD para hacer
simulaciones ya sea con balance armoénico o en el dominio del tiempo. En este modelo la
entrada son los voltajes en la referencia de empaquetamiento del transistor, las corrientes en
cualquier plano de referencia son las salidas y también este modelo tiene como salida los

voltajes en el plano de referencia intrinseco.

Figura 2.5. Modelo del dispositivo.
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Uno de los proyectos de investigacion fue la implementacion de un modelo de transferencia
incrustado (ETN) [5],[6] en el simulador de circuitos Advanced Agilent System (ADS) de la
compaiiia Keysight. Con esta implementacion se hacen simulaciones a sefial grande con el
simulador de balance armoénico. El ETN tiene como entradas los voltajes y corrientes en el
plano de referencia de la fuente de corriente. Para calcular el voltaje y corriente del plano
intrinseco se utiliza capacitores de valores negativos no lineales. Para calcular los voltajes en
el plano extrinseco y de empaquetamiento, se utilizan resistencias, capacitores e inductores

lineales y negativos, en la figura 2.6 se muestra el ETN.

Figura 2.6. Modelo de transferencia incrustado.

En la figura 2.7a se representa el modelo del dispositivo con parasitos extrinsecos. En la
figura 2.7b se muestra el modelo conceptual incrustado, donde se tiene como entrada los
valores del plano intrinseco, con las resistencias, capacitores e inductores negativos se calcula

los valores para el plano extrinseco.

Figura 2.7. a) Modelo del dispositivo del circuito, b) Modelo incrustado conceptual.
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La utilidad del modelo incrustado es la obtencion de la linea de carga ideal en el plano de
referencia de la fuente de corriente como se muestra en la figura 2.8a. Esta linea de carga
corresponde al disefio de un amplificador clase B. El ETN hace el célculo de los voltajes y
corrientes en el plano de referencia extrinseco, por lo tanto, conociendo las impedancias que
se necesitan en el plano de la fuente de corriente, el ETN proyecta a las impedancias al plano
de referencia extrinseco, empaquetado hasta llegar a las impedancias que se necesitan el

plano de referencia del conector.

Figura 2.8. a) Linea de carga en el plano de referencia intrinseco, b) Linea de carga transferido al plano

extrinseco.

2.4. Disefio de amplificadores con el modelo incrustado ANN para el

SOS-MOSFET.

En esta seccion se muestra el disefio de amplificadores a sefial grande de clase A, clase B y
clase F. Para estos disefos se utilizard el modelo de transferencia incrustada (ETN) para el
transistor SOS-MOSFET, se calculara la eficiencia de drenador 7, el PAE, la potencia de

salida (Pyyr), entre otros parametros mas.
a) Amplificador clase A.

Para el amplificador clase A se sigue la teoria propuesta en [3], aqui la resistencia dptima es

calculada de la siguiente manera:

Ropt = Vas = Vi) /1q (2.27)
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V45 es el voltaje de drenador-surtidor, V), es el voltaje de rodilla e I; es la corriente de
drenador en el SOS-MOSFET. Con la ayuda de las graficas IV se selecciona un Vg que es
igual a 1.8V, el I}, del transistor es igual 0.6 V e I; escogida es igual a 50 mA, con esto se

obtiene un R, igual a 24 Q. La grafica IV y la pendiente de impedancia se muestra en la

figura 2.9.

Figura 2.9. En rojo las curvas IV y la linea azul es la pendiente de la impedancia.

Con los valores calculados, se disefia el amplificador clase A en el plano de referencia de la
fuente a una frecuencia de 1 GHz, tal y como se muestra en la figura 2.10. Los capacitores e
inductores que aparecen en este circuito no se consideran parasitos ya que no afectan el
comportamiento en RF del amplificador, por lo que en este plano de referencia no existen

parasitos no lineales y lineales.
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Figura 2.10. Disefio de un amplificador clase A en el plano de referencia de la fuente.

Se realizo la simulacion utilizando balance armoénico con el software Advanced Design
System. En la figura 2.11 se simul6 linea de carga en negro que es comparada con la linea de
carga deseada en azul. Las diferencias entre las dos lineas de carga se deben a la relacion no
lineal y cuadratica entre el voltaje de compuerta-fuente y la corriente de drenador debido a

que se trata de un transistor FET.

Figura 2.11. En negro la linea de carga de una amplificador clase A en el plano de referencia de la fuente, en
azul la linea de carga ideal.
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En la tabla 2.1 se muestran los valores Vyq, I; y la potencia de salida P,,,;. Se puede observar
que a partir del segundo armoénico Vg y P,y son igual a cero tal y como lo predice la teoria

de un amplificador clase A, la eficiencia de este amplificador es igual a 29 %

Tabla 2.1. Valores de voltajes, corrientes y potencia de salida del amplificador clase A.

Valores en DC
Vs V I; mA Ppc W
1.8 0.059 0.1
Valores en RF
Frecuencia GHz Vas V I; mA Py W
1 1.1752£180° 0.049 0.029
2 0 0.0022 —180° 0
3 0 0 0
4 0 0 0

El siguiente paso es proyectar lo que predice el plano de referencia de la fuente hacia las
cargas, esto es agregar la corriente de desplazamiento. En la figura 2.12 se observa la linea
de carga en el plano de referencia intrinseco del transistor. Los valores absolutos del voltaje
y la corriente en este plano de referencia se conservan, al igual que la potencia en este plano
de referencia, el Uinico cambio que se vio fue en la fase de 46° en la corriente del primer

armonico agregados por las cargas del transistor.
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Figura 2.12. Linea de carga en el plano de referencia intrinseco.

En la figura 2.13 se muestra la proyeccion hacia el conector del transistor, los voltajes y
potencias para los armonicos iguales o mayores a 2 GHz siguen siendo iguales a cero, pero
en este plano se ve una pequefia caida en la eficiencia del transistor a 23%, debido
principalmente a que la corriente de polarizacion del transistor aumenta ligeramente, en el

nivel intrinseco se calculé un R, igual a 24 Q, el modelo ETN del transitor SOS MOSFET

proyecta una impedancia de carga en el plano de referencia del conector igual a 152129 ().



Fig 2.13 Linea de carga en €l conector.

Tabla 2.2. Valores de voltajes, corrientes y potencia de salida del amplificador clase A en el plano del

conector.
Valores en DC
Vas V I; mA Ppoc W
1.865 0.059 0.11
Valores en RF
Frecuencia Vas V I; mA Pyt W
1 1.12£180° 0.0732 — 48° 0.026

b) Amplificador clase B.

Para el disefio del PA clase B el voltaje de polarizacion de entrada fue igual o cercano al
voltaje de umbral, en este caso Vs fue igual a cero volts [3]. Este amplificador tiene la
caracteristica de amplificar 180° de la sefial de entrada. La forma de la corriente de este
amplificador es una sinusoidal rectificada, con terminaciones en corto circuito para los
armonicos, con esto se asegura que el voltaje vy es sinusoidal. Con el ETN SOS-MOSFET

se disefia un amplificador clase B en el plano de referencia de la fuente. La impedancia en la
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salida del amplificador fue de 19 Q para la frecuencia fundamental. Esta impedancia fue
sintonizada para obtener la méxima eficiencia del 57 %, la linea de carga para la fuente de

corriente se muestra en la figura 2.15 y en la figura 2.14 se muestran las formas de onda de

Ups € iD'

Fig. 2.14. Formas de onda de voltaje y corriente de un amplificador clase B.

Fig. 2.15. Linea de carga para un PA clase B en el plano de referencia de la fuente.

Con en el disefio del PA en el plano de referencia de la fuente, se proyectan los voltajes y
corrientes hacia el conector. En la figura 2.16 se muestra la linea de carga en el plano de

referencia del conector, las impedancias para las cargas en los armonicos proyectadas en este
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plano son iguales a cero Ohms, la impedancia para la carga de la frecuencia fundamental es

igual a 11.142£55.23° Q y la eficiencia en este plano de referencia es igual a 48.61%.

Fig. 2.16. Linea de carga para un PA clase B en el plano de referencia del conector.

2.5. Conclusion.

Con el modelo ETN para el transistor SOS MOSFET se obtuvieron las formas de onda de
voltaje y corriente Optimas para el disefio amplificadores de alta eficiencia. Con este enfoque
de disefo se busca calcular las impedancias en el plano de referencia del empaquetamiento.
Con estas impedancias calculadas se obtuvieron la maxima eficiencia en el amplificador. La
ventaja del modelo ETN implementado en un software comercial, es el rapido disefio de los
amplificadores y la convergencia que ofrece. En el capitulo 3 se disefiard un amplificador
clase F utilizando dos modelos: el ETN para un transistor SOS-MOSFET y el ETN para un
transistor HEMT. Con la ayuda de estos dos modelos se considerar el disefio real de un PA

clase F.
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Capitulo 3.

Operacion real de un amplificador clase F usando el

modelo incrustado.

Un amplificador clase F se caracteriza por manifestar un comportamiento donde la forma de
onda del voltaje es cuadrada y la forma de onda de la corriente es una media onda rectificada
sinusoidal [1]. Asimismo, las impedancias son definidas por terminales abiertas para los
armonicos impares y terminales en corto para armoénicos pares [2]. En este capitulo se aborda
una exploracion del modelo incrustado intrinseco, el cual es capaz de predecir las
caracteristicas de un amplificador clase F real para una eficiencia de potencia agregada (PAE)
optimizada con un voltaje de rodilla diferente a cero. Este modelo predictivo es comparado
con las mediciones extraidas para el tercer armonico. Para reforzar la busqueda de los efectos
que ocurren debido a las caracteristicas del capacitor no lineal en el plano intrinseco, se utilizo
un dispositivo HEMT para comprobar esta teoria, de tal manera, la terminacién optima del

PAE para el tercer armonico es inductiva.

3.1. Extension tedrica para un transistor clase F.

La teoria predice que la impedancia para el tercer amonico de un amplificador clase F se

representa como un circuito abierto, sin embargo, esta terminacion no garantiza la forma de
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onda cuadrada que se predice en el voltaje. En algunas ocasiones los disenadores de PA
necesitan sintonizar la impedancia del tercer arménico, esto con la finalidad de obtener la
forma de onda de voltaje deseada. En los disefios practicos de los amplificadores clase F se
toman en cuenta Unicamente las impedancias de la frecuencia fundamental, del segundo y
del tercer armonico. Las impedancias para armdnicos mayores al tercero se consideran como
terminaciones en corto, mientras que los voltajes de un amplificador clase F estan dados por

las siguientes expresiones [3]:
Vgs = Vgs — Vs, cos(wt) (3.1)
Vps = Vps + Vps1 cos(wt) + Vps 3 cos(3wt) (3.2)

Donde Vg5 es el voltaje de polarizacion de compuerta-surtidor, Vggq1 es el voltaje de la
frecuencia fundamental de compuerta-surtidor. Para el lado del drenador-surtidor, Vjg es el
voltaje de polarizacion, Vpg; es el voltaje de la frecuencia fundamental y Vg 3 es el voltaje
del tercer armonico. El punto de operacion a senal grande (LSOP) esta en funcion de Vg,
Vis.1, Vps. Mediante la multiplicacion de Vg 1. Vps 3, se obtiene el parametro de perturbacion
que define la operacion de un PA Clase F. La ecuacion 3.2 puede expresarse de la siguiente

manera:
vps = Vps + Vps1(cos(wt) — a3 cos(3wt)) (3.3)

Donde V53 = —a3Vps 1. Una de las condiciones teoricas para obtener la maxima condicion

de onda plana en el voltaje es que a3 = 1/6 [2],[4], con esta condicion se logra obtener de
manera teorica la forma de onda de voltaje ideal mostrada en la figura 3.1, mas adelante en

este capitulo, se verificard que a3 es optimizada para diferentes valores de LSOP.
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Figura 3.1. Curvas ideales del amplificador Clase F.

La potencia de salida entregada en funcion de la frecuencia a una carga externa es igual a:

1 *
Pout(f) = ERe{Vout(f) Loue(f)} (3.4
La potencia en corriente directa se expresa de la siguiente manera:
Pac = Vpp * Ips (3.5)

Una métrica esencial de desempeiio es la eficiencia en la conversion de potencia de corriente
directa a potencia de RF y se define como la relacion entre ellos, en el caso del dispositivo

HEMT se le conoce como eficiencia del drenador y esta dada por:

n — Pout(f) (3,6)

Ppc

Mientras que la potencia de salida de la frecuencia fundamental Pgfr ; puede ser escrita como:

PRF,1 = Py — Pgiss — PRF,3 (3.7)

La potencia de DC que no es convertida a potencia de RF es disipada por el dispositivo y es
potencia que en su mayoria se convierte en calor. Esta potencia de disipacion se calcula de

la siguiente manera:

Paiss = 7 [ vps(®)ip(t)dt (3.8)
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De las ecuaciones 3.6 y 3.7 y considerando el cuarto arménico en adelante con terminacion
en corto para un amplificador clase F, la obtencioén de la eficiencia del drenador puede
escribirse de la siguiente manera:

Pgiss p B
=1L 69

Si las relaciones de las potencias Pyiss/Pgc Y Prr3/Pac decrecen entonces la potencia de
salida se incrementa, esto quiere decir que mas potencia llega a la carga y por lo tanto Py
es minimizada. Asimismo, cuando Py;,s tiende a valores pequefios en un amplificador clase
F las formas de onda de vp(t) e ip(t) son ortogonales si. De esta forma, cuando la corriente

del tercer armonico es igual a cero (Ips 3 = 0) la relacion Pr 3/ P, es minimizada debido a:

1 *
Prp3 = ERe{VDS,B : IDS,B} (3.10)

Donde Vps3 y Ips3 son el voltaje y la corriente del tercer arménico respectivamente. Para

vy _

alcanzar una impedancia infinita en la salida para la frecuencia del tercer armoénico Z,,,,;; =

oo, la polarizacién Vpp, la amplitud Vpg; y la impedancia del tercer armoénico pueden ser

sintonizadas, tal y como se muestra en la figura 3.2.

Figura 3.2. Impedancias en el plano de referencia de la fuente.

Para llevar a cabo la comprobacion del comportamiento de un amplificador clase F se utiliza
un dispositivo HEMT de fabricacion tipo GaN. Este dispositivo cuenta con un modelo ETN

de Angelov que describe su dindmica a sefial grande, tal y como lo reportan en [5]. Los
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parametros caracteristicos utilizados en este modelo fueron extraidos en [6]. El dispositivo
HEMT comercial utilizado es fabricado por la compafiia CREE y el modelo es el

CGH27015F.

Mediante la realizacion de varias simulaciones el modelo del dispositivo HEMT fue
polarizado con Vpp = 25 V para generar una potencia de salida igual a 10 W. En la figura
3.3a se muestra la variacion de Vpp y de la parte real de la admitancia para el tercer armoénico.
A partir de un valor de Vg, = 25.13 V se obtiene un valor real, conforme se aumenta Vpp
el valor Re[l DS‘3] también aumenta. Un valor positivo en Re[l D5,3] indica que se tiene una
potencia de disipacion para el tercer armonico, mientras que un valor negativo indica que se
genera potencia para el tercer armoénico. En la figura 3.3b se puede apreciar la variacion de

Vps1 con respecto a Re[IDS,3], también en la figura 3.3b se comprueba la variacion de

Re[Youm] y la conmutacion de valores negativos a positivos.

Figura 3.3. a) Variacion de Ipgs3 y Re[IDS‘3] contra Vpp, b) Variacion de Ips3 y Re[Yout_3].

El cambio entre el valor positivo y negativo de Re[Youm] y Re [I D 5,3], se debe a que el voltaje
Vps empieza a entrar a la region de rodilla de las curvas IV del transistor. Asimismo, en la
condicion Ipg3 = 0 no se necesita conectar una carga abierta (Z;, 3) como lo dice la teoria

clasica, como la corriente de este armonico es igual a cero la impedancia transistor (Zyyr)es

infinita.

51



Con la grafica de la simulacién que se present anteriormente, a5 es igual 1/6 para obtener
la condicion ideal de un amplificador clase F, el LSOP fue sintonizado con los parametros
Vpp 0 Vps 1 para alcanzar la condicion deseada de Zyyr = . Otros pardmetros que también

se podrian sintonizar son Vpg 3 0 3.

Los datos obtenidos de la simulacion se muestran en la tabla 3.1. Para valores de Vpp = 25V
y Vps1 = 25.13 V, la relacion de Py;55/Ppc cambia de signo positivo a negativo cuando a3
se vuelve mas grande que 1/6 y |FL‘3| se vuelve mas grande que uno. La eficiencia 7 en la
fuente de corriente y en los planos de referencia del empaquetado, incrementan conformen

a3 crece.

Tabla 3.1. Eficiencias simuladas como funcion de a3 para Vpp = 25V y Vpgq = 25.13V

s Poc(W) | Parz gy [ Paiss o [ (%) | n® %) | [Nyl
PDC PDC

0.13666 13.74 0.24 22.33 77.43 74.09 0.56

0.16666 13.94 0.00 22.17 77.83 74.44 1.00

0.26666 14.01 -0.24 22.14 78.10 74.67 1.33

Mediante la utilizacion del modelo del dispositivo incrustado para el transistor HEMT, se
realiz6 el diseno del amplificador clase F en el plano de referencia intrinseco. Con este
modelo incrustado, los voltajes y corrientes son proyectados al plano de referencia del
empaquetado, y asi se conocen las terminaciones necesarias para conectar en el empaquetado
del transistor, de tal manera es posible la obtencion del valor Vpg 3 deseado en el plano de

referencia intrinseco.

Para el disefio de un amplificador clase F existen dos enfoques equivalentes. El primer
enfoque consiste en la aplicacion de la forma de onda de un amplificador clase F utilizando
las ecuaciones 3.1 y 3.2, mientras que el segundo enfoque examina el proceso fisico que
sostiene la forma de onda de la clase F, esto se obtiene mediante la determinacion de la carga

de la impedancia del tercer armonico requerida en el plano de referencia intrinseco.
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Ambos métodos son equivalentes y producen los mismos resultados, pero requieren
diferentes modelos de dispositivos intrinsecos. El primer método es sencillo dado que ya
hemos determinado el voltaje de drenaje 6ptimo que sostiene la nueva clase F optimizada
intrinsecamente. El modelo de dispositivo intrinseco convencional que se muestra en la figura
4.4 determinaréd las cargas de impedancia multi armoénica requeridas en los niveles del
paquete o conector para lograr la clase F intrinseco optimizado. El segundo enfoque, que se
describira a continuacion, tiene la ventaja de revelar el proceso fisico requerido para que el
PA de clase F sea auto sostenido con una carga de impedancia de tercer armoénico pasivo sin

pérdidas en los planos de referencia intrinsecos.

Fig. 3.4. (a) Modelo convencional del FET y (b) modelo de dispositivo incrustado.

Como se deduce de las ecuaciones 3.1 y 3.2, el voltaje de la frecuencia fundamental Vg 4
esta desfasado 180° con respecto al voltaje Vg4, y en fase con el componente del tercer
armonico Vps3 = —a3Vpg4. La condicion para la generacion del voltaje de drenador del
tercer armonico se debe dar para una carga positiva Z; 3 = R3, esto indica que la corriente
del tercer armonico no es igual a cero. Mas adelante se demostrara que el voltaje de drenaje
del tercer armonico se puede sostener con una carga sin pérdidas, mientras que para la
corriente de desplazamiento del tercer armdnico se origina a partir de la capacitancia no lineal

del drenador-compuerta.

Para describir la teoria de un clase F con una carga en el tercer armoénico sin pérdidas, se

considera el modelo de dispositivo intrinseco de la figura 3.6. En este modelo se tienen las
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cargas no lineales qps de drenador-fuente y qp; de drenador-compuerta junto con la corriente
de drenador intrinseca Ip;. Para simplificar el andlisis las cargas qps y qp¢ son consideradas
en un estado cuasi-estatico, y no se considera la constante de tiempo de carga ni las

resistencias de carga. La corriente de desplazamiento en el drenador esta dada por la siguiente

expresion:
. dqpcwpg) , daps(vps) dqpc(gs) dqps(vps)
lD‘diSpl — Dfit DG + Dfit DS — CDG Dilt GS + CDS D_zlt DS
(3.11)
con
0 d
Cps = 2425205 4 2006 100) (3.12)
Cpe = —f"’%ﬁ’:‘” (3.13)

Expandimos en series de Fourier la corriente y la carga:

iD,displ = Re{2?£1 ID,displ,nejnwt} (3.14)
4pc = Re{ZZ’il QDGejnwt} (3.15)
4ps = Re{ZZ’il QDsejnwt} (3.16)

Entonces podemos escribir focilmente la corriente de desplazamiento:

ID,displ,n = jnw(QDG,n + QDS,n) (3.17)

Donde Qpgrn Y @Qpsn son coeficientes reales, Vps y Vis aplicados en la ecuacion 3.2 son
ondas coseno. Por lo tanto, los componentes de corriente de desplazamiento I 4i5p1n, €Stan

todas desfasadas 90° en relacion con el voltaje de drenador-fuente.

Las impedancias de las armonicas impares son dadas por:

Z(int) — VDS,n _ VDS,n — jVDS,n (3 18)
Ln —Ipn _ID,displ,n nw(QDS,n"‘QDG,n) ’
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La corriente de drenador intrinseca se asume que es igual a cero (Ip;, =0 paran>1e
impar). Los coeficientes Vpsn, @pgn Y @psn son reales y distintos de cero para armonicos
impares, por lo tanto, la operacion de un clase F puede estar dada por una impedancia sin
pérdidas. Tipicamente, (Q ps3 + @ DG,3) / Vps 3 es real y positivo para el tercer armonico, y se

. . int : r
requiere un inductor para FL(3 ) como se muestra en la F ig. 3.5 (circulos negros en el borde

v

de la carta Smith). Las trayectorias (lineas de puntos rojos) de Iy, 3 y

int ;
FL(3 ) cuando varia

Vpp también se muestran en la Fig. 3.5.

Fig. 3.5. Trayectoria de FL(,ZL ® con Vpp a2 GHz. También se muestran los coeficientes de reflexion FLUlV ), FL(,IZV)

y FO(I[}/T)_3 en el punto de operacion para un clase-F optimizado.

La variacion de la carga fundamental FL(Ilv ) (puntos azules) con el voltaje de drenador en si
mismo es casi despreciable. El disefio de un clase F utilizado para estas simulaciones se

. , . . [y . int
describe con mas detalle en la siguiente seccion. Para confirmar la validez de la carga FL(3 )

estimada por la simulacion del circuito en la Fig. 3.5.
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Fig. 3.6. Modelo de dispositivo intrinseco con condiciones clase-F optimizadas.

En la figura 3.7. se muestra una grafica de contorno de eficiencia obtenida para una
. . o int :
simulacion de carga para el tercer armonico. Esto confirma que la carga FL(3 ) obtenida para

el disefio de clase F optimizado propuesto es la solucion 6ptima para el dispositivo en los
planos de referencia intrinsecos. En lugar de usar la forma de onda de voltaje de drenaje para
un amplificador clase F, ahora podemos usar un inductor para la terminacion de carga del

tercer armonico tal y como se muestra en la Fig. 3.8.
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Fig. 3.7. Contorno de eficiencia del tercer armonico.

Fig. 3.8. Terminaciones en el plano de referencia intrinseco.
Las formas de onda se optimizan en el plano de referencia intrinseco, en donde este plano incluye
los capacitores no lineales. Con esta optimizacion se calculan los voltajes y corrientes en los planos
de referencia del paquete. En la figura 3.9a se muestra el modelo des incrustado para un FET

y en la figura 3.9b se muestra el modelo incrustado para un FET. En ambos modelos se

incluye las cargas no lineales en donde se optimiza las formas de onda.
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Fig. 3.9. (a) Modelo Modificado del FET y (b) modelo de dispositivo incrustado cuando la operacion
optimizada de un amplificador clase F se define mediante terminaciones de impedancia multiarmonica en los

planos de referencia intrinsecos.

3.2. Diseno de un amplificador clase F.

En esta seccion se realiza una validacion de la definicion obtenida de un clase F en el nivel
intrinseco, para esto se disefid una PA de clase F optimizada utilizando un modelo de
Angelov incrustado para el HEMT. Este modelo se implement6 en el software de disefio
ADS utilizando la opcion de dispositivos definidos simbdlicamente (SDD) [6]. La definicion
tipo SDD se define como la generacion de dispositivos multipuerto que permiten crear
componentes no lineales definidos por el usuario basados en ecuaciones. El SSD relaciona
los voltajes de los puertos con las corrientes y sus derivadas. El procedimiento para obtener
los parasitos del empaquetamiento y los coeficientes del modelo se presenta en [6]. Mediante
la simulacion de balance armoénico dentro de ADS se calculan los valores de voltajes (vps y
V¢s) ¥ la corriente I en la referencia intrinseca para la frecuencia fundamental, segundo y
tercer armoénico (w, 2w y 3w). El enfoque de disefio se bas6 en [1] y [2] para una respuesta
de voltaje maxima y el Vs Optimo teniendo en cuenta los tres primeros armdnicos. Mientras

que las cargas de impedancia se obtienen a partir de las ecuaciones 3.2 y 3.3.

En la simulacion del HEMT se realizd una configuraciéon donde se llevd a cabo la

polarizacion de drenaje a surtidor con un valor de Vps = 25V y de compuerta a surtidor de
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Ves = —2.9 Vpara producir una corriente de drenaje de 95 mA. Asimismo, la fuente de
voltaje de entrada de RF se ajusto a valores de Vg, = 2.37V para una frecuencia
fundamental de 2 GHz, mientras que en la salida del transistor se conectaron dos fuentes de
voltaje RF en serie. Una de las fuentes corresponde al voltaje Vps, a una frecuencia
fundamental, con una magnitud de voltaje igual a 25.12 V y un desplazamiento de fase de
180° con respecto a V1. La segunda fuente en la salida corresponde a la fuente de voltaje
Vps3 de RF para el tercer armoénico. Como Vps3 = —a3Vps; y a3 = 1/6, la magnitud de
Vps 3 fueigual a4.19 V y en fase con respecto a la fuente de voltaje Vg ;. En esta simulacion
fue empleado la técnica del balance armonico donde se tomaron en cuenta los primeros 15
armonicos para obtener los voltajes y las corrientes en el plano de referencia intrinseco. Los
resultados simulados para vpg;, € ip; correspondientes a los primeros cinco armonicos se

presentan en la Tabla 3.2.

Tablas 3.2. Resultados simulados para Vps,, ¥ Ip; 5, en los planos de referencia intrinsecos para en PA de

clase F.
N Frecuencia (GHz) Vpsn (V) Ipin (A)
2 25.132180° 0.86342 — 0.572°
4 0 0.34920.78°
6 4.1920° 0.013489.9°
8 0 0.0442171°
10 0 0.0352£3.85°

Mientras que en la figura 3.10 se muestra la linea de carga intrinseca para el transistor, junto
con las curvas IV como referencia. En esta figura se observa como la linea de carga alcanza
la rodilla IV a bajos voltajes del drenador. Las formas de onda simuladas del voltaje del

drenador se caracterizan por tener un comportamiento rectangular y por una forma de onda
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de corriente como una sinusoidal rectificada. Estas ondas corresponden a un PA clase F tal y
como se muestra en la figura 3.11.

Fig. 3.10. Linea de carga intrinseca simulada del PA clase F.
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Fig. 3.11. Formas de onda intrinseco de un PA de clase F.

Tomado los datos de la tabla II, se pueden calcular las impedancias para los diferentes
armoénicos en el plano de referencia intrinseco mostrado en la figura 7. Teniendo la corriente
(Ipn) y el voltaje (Vps ) para cada armonico se calcula la impedancia en el plano intrinseco

4 L(l:: t)) utilizando la siguiente ecuacion:
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Z(int) — VDS,n (3.19)

L,Tl - ID,Tl

. . ;. . . int
Las impedancias calculadas para cada uno de los armoénicos fueron las siguientes: Z f 1 ) =

29.10,7Z El;l Y=00YZ ggt) = j311.9 Q. Asimismo, las impedancias determinadas a partir
de la simulacién concuerdan con las ecuaciones descritas en 3.1. Para el tercer armonico la
impedancia es una carga inductiva y no a una carga de impedancia infinita. De tal manera
que para determinar la excitacion o carga de entrada requerida para cada armonico en los
planos de referencia empaquetados, se realiza una proyeccion externa de la operacion interna
a los planos de referencia del paquete mediante una inica simulacién empleando el modelo
de dispositivo de incrustacion. Las cargas fundamentales y armonicas resultantes obtenidas

de la proyeccion a través de los parésitos extrinsecos y de paquetes lineales se muestran en

la Fig. 3.12.

Fig. 3.12. Cargas en los planos de referencia empaquetados pronosticados por el modelo de dispositivo de

incrustacion en w, 2 w y 3 w.

Las cargas armodnicas en los planos de referencia empaquetados estan giradas en comparacion
con el plano de referencia intrinseco y ligeramente fuera de la carta Smith. Esto se debe a los

elementos reactivos y con pérdidas que generan los parasitos extrinsecos y del paquete.
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Por lo tanto, para obtener la operacion de un amplificador clase F deseada en el plano de
referencia intrinseco, las cargas de las impedancias fundamental y armoénicas en los planos

(rkg) Z(pkg)
H L,2

de referencia del empaquetado vienen dadas por Z;; y Z L(f’gkg), las cuales se

predijeron con el modelo incrustado de Angelov. De la figura 12, las cargas armoénicas deben
estar ligeramente activas para sintetizar el modo 6ptimo de operacion en el plano de
referencia intrinseco del dispositivo. En implementaciones de PA précticas, se utilizard la
carga pasiva mas cercana. Sin embargo, dado que la intencidn es aproximarse a la operacion
optima de clase F, se sintetizaron cargas ligeramente activas utilizando inyeccion armonica

en las mediciones de carga.

La tabla 3.3. muestra que no solamente se puede optimizar la eficiencia sintonizando los
voltajes de polarizacion Vpp o variando Vg 1, también se puede sintonizar a3 para que Vpgs3

varie y asi obtenga la maxima eficiencia. En la tabla 3.3. se muestra que se llega a alcanzar

eficiencias arriba del 80%.

Tabla 3.3. Eficiencia simulada en funcién del parametro a; para Vpp = 23.2 y Vpg; = 25.13V

as Ppc (W) | Pres/Ppc (%) | Paiss/Poc (%) | 1 (%) | P (%) |I‘L’3|
0.1875 10.79 0.38 17.78 81.84 78.65 0.69
0.1975 10.85 0.00 17.74 82.26 79.04 1.00
0.2075 10.88 -0-40 17.76 82.64 79.39 1.38

3.3. Configuracion en mediciones y datos.

Para validar los resultados simulados, se llevaron a cabo varios experimentos para demostrar

la buena concordancia entre los resultados simulados y medidos.

Se empled una configuracion de medicion armonica de carga activa con un analizador de
redes de sefial grande (LSNA) para caracterizar un transistor GaN CGH27015F. Este HEMT
fue disefiado originalmente para capacidades de alta eficiencia, alta ganancia y ancho de

banda amplio. La méaxima potencia del dispositivo es de 15 W proporcionado por el
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empaquetamiento 440166 con una potencia promedio de 2 W con un voltaje de polarizacion
de drenaje de 28 V. El banco de pruebas TRL que se muestra en la Fig. 3.13 se utiliz6 para
montar el transistor. Se empled una barra de presion de plastico (no se muestra en la Fig.
3.13) para mejorar el contacto eléctrico entre la puerta y los contactos del terminal de drenaje
a las lineas de microcinta del banco de pruebas. Por otro lado, debajo del transistor, se utiliza
una barra de cobre que actia como un disipador de calor para conectar la terminal de la
fuente, que se asentara en un disipador térmico controlado por temperatura. Las mediciones

se realizaron a una temperatura del plato de 10 ° C.

Fig. 3.13. Fotografia del banco de pruebas para medir el transistor HEMT de GaN (CGH27015F).

Con la ayuda del equipo LSNA (MT4463A), se llevaron a cabo las mediciones para las ondas
incidentes de los multiples armonicos (a, y a,) y las ondas reflejadas (b; y b,) en cada puerto
del dispositivo bajo prueba (DUT) utilizando dos acopladores direccionales (RT0812H).
Estas ondas de potencia junto con la impedancia caracteristica del sistema permiten calcular
las magnitudes y fases de los voltajes, al igual que las corrientes en los planos de referencia
del banco de pruebas. El banco de pruebas o el DUT se colocan en la configuracion activa
de carga, como se muestra en la Fig. 3.14. La frecuencia fundamental (w) de la fuente de
sefal de entrada (Agilent ESG4438C) se establece en 2 GHz. Se utiliza un sintonizador
mecanico automatico conectado entre la fuente de la sefial de entrada y la entrada del banco
de pruebas para obtener la red de acoplamiento de entrada en el fundamental. Por otro lado,
en la etapa de salida, se realiza una inyeccién armoénica activa para el segundo y tercer
armonicos (2 w y 3w) con la ayuda de dos fuentes de sefial de RF (Agilent ESG4438C) y

un triplexador (Maury Microwave, 9677G). El triplexador se utiliza para conectar la salida
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del DUT a la carga fundamental, asi como a las cargas de segundo y tercer armonico. Estas
cargas armonicas en los planos de referencia de la salida del DUT se pueden obtener mediante

inyeccion de onda utilizando las fuentes de sefial de RF mencionadas anteriormente.

LSNA(MT4463A) Z'“'“"é £50
50 0 4438C

a b as b 3
ESGH430C Hﬁr‘z - Zi(w)
@a Tuner B — DuT —— Ky Triplexery Tuner g 50 Q

[

ZL( 2w E@ C
ESG

50 Q § 44380

2

Fig. 3.14. Banco de pruebas de medicion de carga con un LSNA.

Para proteger las fuentes de RF, se usan circuladores entre cada una de las fuentes de sefial y
el triplexador para inyectar la onda incidente a, y a; en la salida del DUT mientras se redirige
la onda de potencia reflejada b, y b; a una carga compatible. Se utilizan dos TEES de
polarizacion para proporcionar la polarizacion requerida del transistor. Se usa un medidor de

corriente directa para medir la corriente de drenaje.

Antes de aplicar excitaciones al DUT, es importante tener en cuenta que se requiere otra
proyeccion de las cargas fundamental y armoénica en los planos de referencia empaquetados
(obtenidos con la ayuda de un modelo de incrustacion lineal) para tener en cuenta las lineas
de transmision y los conectores del banco de pruebas. El método de calibracion TRL se

utiliz6 para caracterizar las cajas de error de la linea de transmision.

Inicialmente, el transistor estaba polarizado de la siguiente manera: Vpp = 25V, Vg =
—2.65V e I, = 95mA. La fuente de potencia de entrada se establecié en una amplitud
|a;(w)| de 27 dBm con una frecuencia fundamental de 2 GHz. Con la ayuda de un
sintonizador pasivo, la impedancia de carga fundamental se obtuvo en el plano de referencia
del conector. Se utilizaron dos fuentes de potencia de RF en la salida del DUT para

implementar inyecciones de armonicos en 2w y 3w. Al controlar la magnitud y fase armonica

64



correspondiente de cada fuente de potencia, se pueden obtener las impedancias de carga
armonica requeridas en los planos de referencia del conector. Se usé una sefal de referencia
de 10 MHz para cerrar la fase del LSNA con las tres fuentes de RF. Al barrer Vj, en un rango
de 24-27-V, se obtuvo la mejor eficiencia de drenaje a 26 V. Esta sintonizacion de
polarizacion de drenaje es necesario para compensar la diferencia en los voltajes de rodilla
entre el dispositivo real y el modelo de dispositivo utilizado. Este voltaje de polarizacion se
utiliz6 en el resto de las mediciones. Con el fin de determinar experimentalmente la
dependencia de la eficiencia de drenaje en la carga de impedancia del tercer armonico, se
implementd una carga-traccion activa cambiando la magnitud y la fase de la fuente de energia

que inyecta la sefial a 3w.

3.4. Resultados medidos.

El diagrama de contorno de la eficiencia resultante obtenido a partir de una carga activa del
tercer armonico se muestra en la Fig. 3.15. Las ondas de potencia a4, by, a, y b, medidas
con el LSNA en los planos de referencia del conector se desincrustaron en los planos de
referencia del paquete. El coeficiente de reflexion de carga del tercer armonico FIE,I;)KG)
pronosticado por el modelo de dispositivo de incrustacion para la operacion optimizada de
clase F propuesta también se grafica (cruces rojas y circulos) para comparacion y se muestra
que estdin en buen ajuste con las mediciones de carga activa. Esto demuestra
experimentalmente la precision de la prediccion de impedancia del tercer armonico, y revela
los grandes ahorros de tiempo logrados con este enfoque de disefio. De hecho, con el modelo
incrustado junto con la definicion de clase F propuesta predice directamente la terminacion
de impedancia 6ptima del tercer armonico sin la necesidad de barrer la impedancia del tercer

armonico.
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Fig. 3.15. Contorno de eficiencia para el tercer armonico.

Las ondas de potencia medidas nos permiten obtener los voltajes y las corrientes en el nivel
del conector. Sin embargo, con la ayuda de la red de transferencia incrustada, se puede
predecir el voltaje de drenaje armoénico real y la corriente de drenaje en los planos de
referencia intrinsecos [5]. La magnitud y las fases de medicion incrustadas para w, 2w y 3w

se presentan en la Tabla 3.4.

Tabla 3.4. Vs e I incrustados en los planos de referencia intrinsecos.

N Frecuencia (GHz) Vpsn (V) Ipin (A)

1 2 27.384 — 8.28° 0.939£171.8°
2 4 0.1142124.5° 0.1992 — 23.3°
3 6 5.92166.4° 0.025264.9°
4 8 1.032£122.4° 0.125215.9°
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5 10 1.172£152.8° 0.1052£43.14°

De la Tabla 3.4, se puede observar un cambio de fase de 180 ° entre Vpg;(w) e Ip ;(w), asi
como entre Vpg;(w) y Vps;(3w). Ademas, las magnitudes de Vp;(2w) e Ip ;(3w) son muy
pequefias, como se esperaba. La linea de carga intrinseca medida y las formas de onda
desincrustadas se muestran en la Fig. 3.16 (a) y (b), respectivamente. Las caracteristicas
intrinsecas dc IV obtenidas del modelo de transistor también se muestran como una
referencia. La Tabla 3.5 resume la eficiencia predicha y medida en los planos de referencia
intrinsecos y de paquetes. Se observa alrededor del 3% de diferencia. Cabe sefialar que los
armonicos no terminaron en los planos de referencia de la puerta con la impedancia predicha
por el modelo del dispositivo de incrustacion, lo que podria explicar la pérdida de eficiencia
residual observada. También el modelo de dispositivo extraido es de precision limitada. Sin
embargo, la carga dptima para el tercer armonico predicho por el modelo de dispositivo de
incrustacion esta en estrecha concordancia con la prediccion del modelo de dispositivo de

incrustacion para el modo de operacion de clase F optimo propuesto.
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Fig. 3.16. (a) Linea de carga intrinseca medida (incrustada) y (b) formas de onda utilizando los cinco

armoénicos medidos.

Tabla 3.5. Eficiencias de Drenador simuladas y medidas.

Plano de referencia.

Eficiencia de drenador

simulada.

Eficiencia de drenador

medida.
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Intrinseco 75.88 % 72.64 %

Empaquetamiento 72.63 % 69.78 %

Con el voltaje de la frecuencia fundamental, de los primeros cuatro voltajes de los armonicos
y de los voltajes de polarizacion del plano intrinseco de la mediciones a sefial grande, la
corriente es calculada en el plano de referencia de la fuente utilizando el modelo de Angelov,
en la figura 3.17 se tienen los voltajes obtenidos de mediciones para cada una de las
frecuencia y para cada puerto Vpg; y Vg, la forma de onda calculada en la referencia de la

fuente se muestra en la figura 3.18, la linea de carga calculada se muestra en la figura 3.19.

Figura 3.17. Modelo Angelov de la referencia de la fuente con entrada de los voltajes proveniente de las

mediciones.
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Figura 3.18. Formas de onda del voltaje medido y de la corriente calculada en el plano de referencia de la

corriente.

Figura 3.19. Lineas de carga

3.5. Disefio real de un amplificador clase F con el modelo incrustado ANN

SOS-MOSFET.

Con en el modelo incrustado ANN SOS-MOSFET se disefia un amplificado clase F real, en

el plano de referencia intrinseco del transistor se tiene que Vpg;(3w) = (1/6)Vpg(w), la
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fase entre Vpg;(3w) y Vps;(w) es de 180°, también la fase entre Vi (w) y Vps;1(w) es de

180°, en la figura 3.20 se muestra el esquematico del disefio del amplificador clase F.

Figura 3.20. Esquematico del disefio de un amplificador clase F Real con el transistor SOS-MOSFET

Se realiz6 la simulacion en ADS utilizando balance armonico, con los valores Vpg;(w) =
22180°, Vps;(Bw) = 240" y Vesi(w) = 1.2820°, los resultados de esta simulacion se

muestra en las tabla 3.6, la fase entre Vpg;(3w) y Vpsi(w) es de 201°, la diferencia de 21°
de desvio en referencia a 180° se debe a que se tuvo que sintonizar la fase del voltaje del
tercer armonico para que estuviera al borde de la carta Smith, en la figura 3.21 se muestran
las cargas que necesita el amplificador clase F, para el tercer armdnico nuevamente se ve que
para lograr la maxima eficiencia se necesita una carga inductiva para acoplar el efecto
inductivo que agregan las cargas, la eficiencia obtenida para este amplificador es del 72 %,

la cual es muy superior al amplificador clase A y clase B que se disefiaron en el capitulo 2.

Tabla 3.6. Vps e I incrustados en los planos de referencia intrinsecos para un SOS-

MOSFET.
N Frecuencia (GHz) Vpsn (V) Ipin (A)
1 1 2,180° 0.167£1.97°
2 2 0 0.052241°
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3 3 0.3332 —21° 0.023269°
4 4 0 0.0452 — 15.9°
5 5 0 0.016£6.3°

3.21. Carta Smith de las impedancias de salida del amplificador real clase F con un transistor SOS-MOSFET.

La impedancias de salida Z/"T(w) =12 Q, ZINT2w) = 0Q y Z[NT (Bw) = j14.2 Q, para
la impedancia de carga del tercer armonico el modelo ANN SOS-MOSFET predice un
comportamiento inductivo para obtener la mejor eficiencia, la linea de carga del plano de

referencia intrinseco se muestra en la figura 3.22, aqui se muestra un efecto fuerte por parte

de las carga no lineales del transistores.
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3.22. Linea de carga del plano de referencia intrinseco.

3.6. Conclusion.

En este capitulo se mostr6 que para alcanzar las formas oOptimas de las ondas de un
amplificador clase F, y para alcanzar la maxima eficiencia, no es necesario una carga con
pérdidas, En lugar se conecta una carga inductiva. La fase de la corriente de 90° de la
corriente de drenador y la fase de 180° del drenador-fuente son los resultados obtenidos y

optimos para un amplificador clase F.

La pequefia desviacion que hay entre las mediciones y las simulaciones en el transistor
HEMT, se deben a que el modelo incrustado de Angelov no predice bien el comportamiento
de los efectos de memoria. Por esta razon en el siguiente capitulo se hace un estudio sobre

dichos efectos.
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Capitulo 4.

Efectos de memoria (Autocalentamiento y trampas).

En este proyecto de investigacion se realizd un estudio de los efectos producidos por el
autocalentamiento y de las trampas en un transistor tipo HEMT. En reportes cientificos ha
sido demostrado que para dispositivos de baja potencia las caracteristicas IV y la carga en un
modelo del dispositivo no lineal pueden extraerse directamente de mediciones de senal
grande [1,2]. De tal manera que un enfoque valido para extraer el modelo no lineal con
efectos de memoria es mediante la implementacién de modelos matematicos como las Redes
Neuronales Artificiales (ANN), tal y como se reporta en [3] y se mencion6 en el capitulo 2
para el caso del parasito de un transistor bipolar en un SOS-MOSFET. Sin embargo, para los
HEMT de GaN de potencia, la corriente de drenador intrinseca (Ip) no solamente esta en
funcién de los voltajes de la compuerta-fuente (V;s), y del drenador-fuente (Vpg), sino
también de la temperatura del dispositivo (T4.,,) y del comportamiento de las trampas. Por
tal razon, la motivacion para este trabajo experimental es realizar la implementacion de una
ANN para extraer un modelo que describa el comportamiento no lineal mediante mediciones

a sefial grande y tener en cuenta los efectos de memoria.

El comportamiento del amplificador de potencia (PA) esta vinculado con las caracteristicas
de los transistores, por lo tanto, los efectos de memoria se consideran durante el modelado y
disefio de los PA. El término memoria es empleado muchas veces para describir los efectos

que varian en escalas de tiempo mucho mas largas que las asociadas con el periodo de RF[4].
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En algunos otros casos los efectos de memoria como la captura de carga muestra constantes
de tiempo que se extienden desde valores muy pequefios hasta valores muy grandes [4],
induciendo mecanismos mixtos en RF [5] y empeorando el comportamiento del PA,
especialmente en presencia de sefiales moduladas de banda ancha con espaciados estrechos

de frecuencia.

Un efecto de memoria que se estudia en este trabajo es el autocalentamiento dindmico debido
a consideraciones termodinamicas. También se estudian las trampas que se relacionan con
los efectos dinamicos de captura y emision de portadores, que a su vez prevalecen
especialmente en algunos materiales semiconductores como el: GaN y GaAs. Asimismo, un
efecto de memoria que afecta al SOS-MOSFET es un transistor bipolar parasito en los
componentes de microondas, también se sabe que el circuito de polarizacion introduce

efectos de memoria que deben considerarse en el modelado del dispositivo.

Los mecanismos multiples que producen memoria a largo plazo y corto plazo a menudo estan
presentes simultdneamente en los transistores, lo que dificulta identificar y modelar por

separado las contribuciones independientes para un dispositivo en particular [1].

En la Fig. 4.1 se presenta un modelo intrinseco de un HEMT con efectos de memoria
térmicos, con emision y captura de portadores [1]. Para el efecto de memoria térmico, se
utiliza un simple circuito equivalente de una sola resistencia y capacitor para calcular la
temperatura en la juntura del transistor a partir de la potencia eléctrica disipada. Existen
modelos térmicos con mas elementos eléctricos para obtener un modelo mas aproximado en
la distribucion de calor, pero entre mas elementos se tengan mas complicado se vuelve el

modelo.

La captura y emision de los portadores es modelado con un capacitor, el cual guarda el estado
de la captura. El principio de funcionamiento de este modelo es que existe un proceso de
captura rapida, que estd en direccion de un diodo y una resistencia de carga. El otro proceso
es una emision lenta de portadores, por lo tanto, este proceso se puede modelar con una

resistencia de valor grande que carga al capacitor.

A partir de la obtencion de los efectos de memoria, el modelo eléctrico intrinseco para

corrientes y cargas depende no linealmente de cinco variables: los dos voltajes de terminales
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intrinsecos instantaneos, de la temperatura de la juntura y de los dos voltajes de estado de
atrapamiento a través de los respectivos capacitores de retardo de compuerta y de retardo de

drenaje, respectivamente.

Fig 4.1. Circuito equivalente no lineal para un HEMT con efectos de memoria.

4.1. Efecto de memoria de autocalentamiento.

El autocalentamiento juega un papel importante en la operacion del transistor de potencia.
La conversion de energia eléctrica a calor crea un cambio en la temperatura del dispositivo
que, a su vez, afecta las caracteristicas importantes del dispositivo eléctrico, como la ganancia
y la potencia de salida [2]. La distribuciéon de la temperatura del transistor depende
significativamente de la clase de operacion del PA. De igual manera, el autocalentamiento
depende de las condiciones de polarizacion, de las condiciones de carga y los niveles de
potencia asociados con las sefiales de RF. Asimismo, la temperatura ambiente y la condicion

de disipacion térmica también son factores importantes a modelar.
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4.2. Modelo del autocalentamiento.

Dado que la conduccion de calor en el transistor se modela con un circuito equivalente que
consiste en una resistencia térmica y una capacitancia, vale la pena sefialar que no hay
andlogo térmico para la inductancia [6]. En contraste con los circuitos eléctricos donde las
inductancias pueden causar un exceso de voltaje, la termodinamica no permite que las

temperaturas excedan sus valores de equilibrio [6].

Esta analogia termoeléctrica nos permite reemplazar el problema de conduccion de calor con
el circuito eléctrico que se muestra en la Fig. 4.2. Con este circuito podemos simular la

transferencia de calor en la superficie isotérmica del substrato del transistor [1],[6].

Fig. 4.2. Circuito equivalente del autocalentamiento.

La resistencia térmica y la capacitancia deben de extraerse de mediciones. En este caso, la
resistencia térmica se define como la diferencia de temperatura entre dos superficies
isotérmicas, dividida por el flujo de calor total entre ellas, las unidades son grados por watts
(C/W) [6]. Esta definicion requiere que todo el calor que entra en el plano definido por el
primer limite isotérmico debe ser igual al que pasa a través del segundo, no debe haber
acumulacion neta de masa o dispersion dentro del volumen cerrado. Por lo tanto, las
superficies isotérmicas no necesariamente tienen que corresponder a superficies fisicas o
geométricas, son simplemente contornos de igual temperatura. Si escribimos

matematicamente este fendmeno podemos definir la resistencia térmica como:
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_ Tdev—Tsub
Ryp =~ (4.1)
diss

donde la temperatura del transistor (Tg.,) vy la temperatura del disipador (Ts,;) son la

temperaturas en las superficies isotérmicas entre las cuales pasa el flujo de calor, Pgj.

Generalmente cuando se aplica una fuente de calor, a menudo toma algo de tiempo para que
el objeto que se estd calentando alcance una temperatura estable. De hecho, esto ocurre
porque no se cumple la condicion de flujo de calor igual a través de ambas superficies
isotérmicas. De tal manera, el tiempo para alcanzar el equilibrio térmico entre diferentes
superficies se modela con una capacitancia térmica. Ademas de las propiedades del material,
la capacitancia térmica Cg;, depende del tamafio o volumen del material a través del cual se

conduce el calor.

En condiciones transitorias, la conduccion de calor se rige por la combinaciéon de la
resistencia térmica y de la capacitancia térmica, por lo tanto, analizamos la impedancia
térmica en lugar de solo la resistencia térmica. En lugar de referirnos directamente al valor
de la capacitancia térmica, usamos la constante de tiempo térmica, t. Para el caso, de la
constante de tiempo se refiere al tiempo que se tarda en alcanzar el 63.2% del valor de
equilibrio, como se define en la ecuacion 4.12. Mientras, que la temperatura alcanza
aproximadamente el 95% de su valor de equilibrio en tres constantes de tiempo. Por lo tanto,
para los circuitos térmicos, las constantes de tiempo se emplean a menudo, ya que pueden
proporcionar una vision significativa de las curvas de calentamiento o enfriamiento. La

constante de tiempo térmico se calcula con el producto RC de la siguiente manera:
T =Ry Cen, 4.2)

Las capacitancias térmicas solo pueden detectarse durante condiciones transitorias, por lo
que se examina la respuesta del sistema en el dominio del tiempo resultante de una excitacion

escalonada [13].
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4.3. Banco de prueba para el autocalentamiento.

En este trabajo de investigacion se implement6é un banco de pruebas el cual fue empleado
para caracterizar el autocalentamiento se muestra en la Fig. 4.3. E1 HEMT de GaN, utilizado
para realizar la medicion es el modelo CGH27015F de la compafiia CREE Inc. Para la
obtencidn de las mediciones de carga activa se utilizé la configuracion de dos fuentes de RF
colocadas en la entrada y en la salida. La frecuencia fundamental para realizar la medicion
fue fijada a una frecuencia de 2GHz y se utiliz6 una fuente de RF en la entrada (MG3692A),
en la salida se utilizd una fuente de RF (ESG4438C) para la carga activa a la frecuencia
fundamental. Mientras que para las impedancias de salida para el segundo y tercer armonico
se utilizd un sintonizador pasivo, con un triplexor se conectaron los dos sintonizadores
pasivos y la carga activa a la salida del transistor. Asimismo, se seleccionaron las
impedancias a partir de simulaciones con el modelo incrustado de Angelov, donde las
impedancias de salida para el segundo y tercer armonico se aproximaron a un corto circuito
en el plano de referencia de la fuente, para obtener la condicién de un PA clase B. Para
obtener la temperatura del sustrato se control6d parcialmente con la temperatura de la placa
de sujecion, de forma sistematica. Mientras que la temperatura del sustrato y del dispositivo
Tsup Y Tgev > se midieron en el disipador de calor del transistor y la superficie del transistor,
respectivamente. Para acceder a la superficie del transistor se hizo un orificio al empaquetado
del transistor. Asimismo, las ondas incidentes y reflejadas se adquieren con un LSNA
utilizando dos acopladores direccionales (RT0812H). En la figura 4.4. se muestra el banco

de pruebas para llevar a cabo las mediciones de la temperatura de transistor.

Figura 4.3. Configuracion del ALP utilizada para mediciones de RF y temperatura.
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Fig. 4.4. Configuracion para medir la temperatura del transistor.

4.4. Resultados experimentales.

Debido a que con el equipo de medicion LSNA se adquieren mediciones las formas de onda
de los voltajes y corrientes en su forma estacionaria, y en las simulaciones de balance
armonico se describe la dinamica del PA o del transistor de forma estacionaria, C;;, no se

determina en este trabajo, ya que se no se trabaja con la temperatura transitoria del transistor.

Cuando se aplica energia de RF al transistor o al dispositivo, la potencia disipada (Pgjss)
aumenta, por lo tanto, la diferencia de temperatura (AT = Tye, — Tsyp) aumentan en
consecuencia [7]. Con las mediciones a sefial grande, se demuestra la variacion de la
temperatura del dispositivo Ty, con respecto a la temperatura del sustrato T, en la figura
4.5 se muestran las mediciones para diferentes temperaturas del disipador de temperatura

donde se mont6 el transistor.
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Figura 4.5. Mediciones Tg,;, contra Ty, .

A partir de los datos de P,iss v AT, la resistencia térmica del dispositivo se extrae para
diferentes temperaturas del disipador de calor y los resultados obtenidos se resumen en la
Tabla 4.1. La comparativa entre la medicion y el modelo se muestra en la Fig. 4.3 para el
caso de una temperatura del disipador de 35 ° C. Asimismo, La correlacion entre Py;sq y AT

es casi lineal como se muestra en la Fig. 4.6. Esta relacion lineal esta bien representada por:
AT = Taev — Tsub = RenPaiss (4.3)

Tabla 4.1. Extraccion de Ryy,.

Temperatura del plato R (°C)
°0)
15 1.56
25 1.52
35 1.53
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Figura 4.6. Comparacion entre el valor medido y calculado.

Sin embargo, para P por debajo de 10 W se tiene una relacion lineal. Se observa que esta

relacion requiere investigaciones adicionales.

P,iss v €l aumento de Ty, varian con las impedancias de salida de carga. El aumento de Ty,
pronosticado por el modelo a partir de R, Py;ss s€ compara con el medido de AT de la Fig.

4.7 en funcion de las impedancias de carga.
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Fig. 4.7. Impedancias de carga, comparacion entre el valor medido y calculado de AT.

La correlacion entre la potencia disipada y la potencia de salida en el control de carga
proporciona informacion valiosa adicional para evaluar la consistencia de los datos térmicos
adquiridos. La Fig. 4.5 muestra los contornos de la potencia de salida (Pyyr) en verde y los
contornos de la potencia disipada en purpura. A lo largo de un nivel de P,y constante dado,
Py;ss variard de acuerdo con el contorno purpura que se muestra en la Fig. 4.5. La trayectoria
azul proporciona la carga de salida donde P,;;5s y AT son minimas y la trayectoria roja donde

P4is y AT son méaximas.

4.5. Efecto de memoria trampas.

Algo que es importante sefialar es que los fendémenos de captura, en el substrato o en la

superficie del material semiconductor, prevalecen en las tecnologias de transistores de efecto

de campo (FET) III-V, como los MESFET basados en GaAs y los HEMT pseudomorfos
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(pHEMT). Las tecnologias basadas en GaN manejan altas potencias de salida y una alta
velocidad en sus portadores. Cabe sefialar que se afirma que los efectos de captura de
diferentes tipos son responsables de la "caida de la potencia", el "colapso de la rodilla" y los

fenomenos del retraso de drenaje y el retraso de la puerta [1], [4].

Por lo tanto, el origen fisico del colapso de la corriente de drenaje en AlGaN / GaN HEMT
esta asociado con la presencia de trampas ubicadas en la estructura epitaxial [4] o en la
superficie [8]. En [8] ha demostrado que la causa del colapso de la corriente es la carga de
una segunda compuerta virtual, ubicada fisicamente en la region de acceso de la compuerta-
drenador. Debido a los grandes voltajes de polarizacion aplicados al HEMT durante la
medicion de potencia en RF, los estados de la superficie cerca de la puerta pueden atrapar
electrones, actuando asi como una compuerta virtual cargada negativamente. De igual
manera, la corriente maxima disponible de un dispositivo durante una medicion de potencia
de microondas esté limitada por la descarga de esta puerta virtual. Los dispositivos pasivados
ubicados cerca de dispositivos no pasivados en la misma oblea no muestran casi ningin
colapso actual, lo que demuestra que la pasivacion de la superficie adecuada evita la

formacion de la puerta virtual.

Si existe carga negativa en la superficie, el potencial de la superficie se hace negativo,
agotando el canal de electrones y llevando a la extension de la region de agotamiento de la
compuerta. Por lo tanto, el efecto de la carga negativa de la superficie es actuar como una
compuerta de metal con polarizacion negativa. Por lo tanto, ahora existen dos compuertas en
la superficie, entre la fuente y el drenaje, conectadas en serie como se muestra en la Fig. 4.8.
El potencial en la compuerta metélica se controla mediante la polarizacion de la compuerta
aplicada, mientras que el potencial en la segunda puerta se controla mediante la cantidad total
de carga atrapada en la region de acceso al drenaje de la puerta. Esta segunda puerta se conoce
como la compuerta virtual. La corriente de drenaje de salida ahora esta controlada por el
mecanismo que suministra carga y elimina la carga de la puerta virtual, ademas de la

polarizacion de la puerta aplicada.
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Fig. 4.8. Modelo del dispositivo que muestra la ubicacion de la puerta virtual.

4.6 Modelo para el efecto de memoria de las trampas.

En la figura 4.9. se muestran los subcircuitos de los efectos de memoria de las trampas, estos
dos subcircuitos modelan la captura dindmica y las emisiones controladas por los voltajes de
compuerta y drenaje, respectivamente [8]. Mientras que las relaciones eléctricas constitutivas
para la corriente y la carga ahora dependen de cinco variables de estado: los voltajes
instantaneas de compuerta y drenaje, VGS y VDS, la temperatura de la union variable en el
tiempo, Tj [8] y dos tensiones variables en el tiempo, @1 y 92, asociados con mecanismos de

captura [4].

Figura 4.9. Subcircuitos del efecto de memoria de las trampas.
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4.7. Mediciones en tiempo real de carga activa a baja frecuencia.

En la figura 4.10. se ilustra el banco de pruebas para realizar las mediciones en tiempo real
para carga activa a una frecuencia fundamental de 25 MHz. En este banco se utiliza un
transistor HEMT de la compafita CREE, cuyo modelo es el CGH27015F, el HEMT es
operado en una condicidon isotérmica para evitar un aumento en la temperatura del
dispositivo. Para tal caso, se emplearon dos generadores de funciones arbitrarias (AFG)
conectados al transistor, uno en la entrada y el otro a la salida, mediante que con dos TEES
de polarizacion se separa la sefial de los AFG con la polarizacion del transistor en cada puerto.
El TRL que se presenta en la fig. 4.7 corresponde a las lineas de transmision donde se monta
el transistor, como se tienen sefiales en el orden de los MHz, estas lineas de transmision no
representan un pardsito. De igual manera, entre la linea de transmision y la TEE de
polarizacion se conectan los sensores de voltaje y corriente para capturar las sefales en el

dominio del tiempo, mediante el osciloscopio.

Figura 4.10. Banco de pruebas a sefial pequefia para tiempo real de carga activa a baja frecuencia.

El AFG permite dar controlabilidad total de la amplitud, la fase del tono fundamental y los
armonicos, esto permite obtener una configuracion adecuada para cualquier régimen de
operacion ajustando directamente los valores desde el generador. En este banco de pruebas
se utiliz6 un AFG, el cual se programo para que tuvieran una sefial modulada por pulsos con
un periodo de 1 ms y un ciclo de trabajo de 0.23 %, esto quiere decir que el AFG’s de la
entrada transmiti6 un voltaje sinusoidal durante 2.3 ps, a una frecuencia de 25 MHz, con esto
se garantiza una condicidn isotérmica en el transistor para que este no se caliente, en la fig.

4.11 se muestra el voltaje de entrada (v;5) modulada que es capturada con el osciloscopio.
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Figura 4.11. Sefial modulada en la entrada (vs) del transistor.

En la salida del transistor se transmitid un voltaje sinusoidal durante 2.3 ps, a una frecuencia
de 26 MHz, el ciclo de trabajo de la salida modulada es de 0.23 % y el periodo es de 1 ms,
en la figura 4.12 se muestra la sefal de salida. Con las dos voltajes modulados vps y vss, que
tienen distinta frecuencia, se tiene una carga que varia con el tiempo, ademas los pulsos con
un ciclo de trabajo muy bajo garantizan que el transistor opere a temperatura ambiente, esto
garantiza que se remueva el efecto de memoria del autocalentamiento y se analice inicamente
la corriente del drenador en funcion de los voltajes y del efecto de memoria de la trampas. A
frecuencias menores a 100 MHz se tiene la hipotesis que las cargas no lineales se pueden

despreciar.
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Figura 4.12. Sefial modulada en la salida (vpg) del transistor.

4.8. Resultados experimentales.

En la fig. 4.10 se muestran los voltajes de polarizacion de Vg = 2.6 V, Vg = 25V y con

los voltajes modulados de las figuras 4.13 y 4.14 la medicion de la corriente en ip.

Figura 4.14. Corriente medida i, en el transistor vpg.
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Como se observa en la figura 4.14, la corriente antes del pulso sinusoidal es de 125 mA,
después del pulso sinusoidal la corriente cae a un valor de 100 mA. La corriente cae 25 mA
debido a la captura de electrones lo cual reduce la cantidad de electrones en el canal. Las
ecuaciones para la corriente de drenaje instantinea y las otras variables dindmicas
dependientes del tiempo asociadas con la temperatura de la juntura T;(t), y los estados de
captura para el retardo de compuerta ¢, (t) y el retardo de drenaje ¢, (t), respectivamente,

se dan en (4.4) - (4-7). Las ecuaciones de corriente de compuerta se pueden encontrar en [3]:

I(®) = Ip (Ves (), Vs (0), Ty (£), 1 (), 2(8) ) +

2500 (Ves(0, Vs (0, Ty (0, 61.(6), 62(0)) (44)
2= % + Vs (O (0) (4.5)
O = Fi(Vas(6) = 1)) + PO (4.6)
O = f(Vos() = ¢a(0) +EEEO (@)

Las ecuaciones (4.4) - (4.7) son ecuaciones de estado: ecuaciones diferenciales de primer
orden para la evolucidon de las variables dindmicas (estado) que son argumentos de las
relaciones constitutivas eléctricas que aparecen en (4.4). Las funciones f; y f, que aparecen
en (4.6) y (4.7), respectivamente, son no linealidades similares a diodos que representan tasas
de captura preferentes cuando el voltaje de la compuerta instantdnea (o drenaje) se vuelve
mas negativa (o positiva para el drenador) que los valores de ¢, y ¢,. Por lo tanto, como las

mediciones se hicieron a baja frecuencia, en el orden de los MHz, se considera que la
. : dQ . : .
corriente de desplazamiento d—tD es igual cero, por lo que las derivadas de primer orden se

igualan a cero, en las mediciones se utiliza una sefial modulada con un ciclo de trabajo de
valor muy pequefio. Asimismo, para el término de T; es igual a una constante, por lo que Ip

queda en funcidn de los voltajes y de las trampas, tal y como se muestra a continuacion:

In(t) = Ip (Vcs (), Vps(t), p1(2), ¢2(t)) (4.8)
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De la medicion que se hizo en la corriente de drenador Ipeqiaq, S€ deduce que el tiempo de
captura es mucho menor que el tiempo de emision, por lo que en este modelo para ¢,(t) y
¢, (1), solo se va a considerar la captura para el efecto de memoria de la trampas, por lo que

el subcircuito de la trampas se reduce, como se muestra en la figura 4.15.

Figura 4.15. Subcircuito de las trampas, solo se considera la captura de electrones.

Siguiendo la figura 4.15, la ecuacion para ¢, (t) que se propone queda de la siguiente manera,

T1icapt

( t
! $o + (Vs — do) (1 —exp (‘ )) , D1(t) < Vgs(0)

$1(t) = (4.9)

Ik Ves + (o — Vis) (exp (— - : )> , Ves(®) = ¢41(0)

T1emit

¢ es una condicion de inicial o de memoria de la carga del capacitor, En estas mediciones
se propone que el tiempo de captura tienda a cero Ty¢qp: — 0, y €l tiempo de emision tienda

T1emit — @, por lo que al momento de calcular a ¢, (t) de la ecuacion (4.9), y utilizando

Vs de mediciones, obtenemos la grafica de ¢, (t) que se muestra en a figura 4.16.

91



Fig. 4.16. Grafica de ¢;.

Para ¢, (t) se propone la siguiente expresion:

t

$oz + (Vps — ¢o2) <1 —exp (_ . )) , §1(8) > Vps(t)

seapt (4.10)

t

(
$2(0) = !I
\

Vps + (P02 — Vps) <exp (_ )) , Vps(t) < ¢4(8)

T2emit

¢o2 es una condicion inicial o de memoria de la carga del capacitor, también se propone que
el tiempo de captura tienda a cero Tyqqps = 0, y el tiempo de emision tienda a infinito

Toemit — 0, la grafica de ¢, (t) se muestra en la figura 4.17.
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Fig. 4.17. Grafica de ¢,.

Teniendo los modelo para ¢; y ¢,, con redes neuronales se tiene un modelo para I, en
funcion de la variables que se muestran en la ecuacion (4.8), las entrada a la red neuronal

artificial son V5 y Vi;5 que viene de la mediciones a baja frecuencia, y los valores calculados

de ¢,y ¢

La red neuronal artificial utilizada para extraer el modelo para I, del HEMT consta de tres
diferentes capas: la capa de entrada, la capa oculta y la capa de salida, que son conectadas
por pesos wy y w,, como se muestra en la figura 4.18, mediante el algoritmo de propagacion
hacia atrds y utilizando iteraciones se actualizan los pesos de tal manera que el error entre la
salida que predice la ANN y la mediciones tiendan a valores pequefios, la salida de la ANN
predice la corriente total del drenador, la funcion de error de la ANN se calcula de la siguiente

manecra:

Ep =~¥P_ e(ii) A.11)

p &ii=1

Donde Ej, es la funcion de error, ii indica el tiempo de muestreo en el tiempo ¢t;, P es el
numero total de muestras, e, es el error entre la corriente medida i y la corriente que predice

la ANN ip 4yy tal y como muestra la ecuacion 2.12:
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ep(ii) = Ip(ii) — ID,ANN

Fig. 4.18. Red neuronal Artificial para calcular I, con trampas.

La comparacion de calcular I con la Red Neuronal Artificial y del valor medio de Ipyeqida
se muestra en la figura 4.19, la caida de la corriente después del pulso es calculada por la red

neuronal artificial.

Fig. 4.19. Comparacion entre I, calculada e I medida.
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Como se puede observar en la figura 4.19, calculando previamente los estados ¢, y ¢,, de
las trampas y utilizando redes neuronales, se obtuvo un modelo a sefial grande para baja
frecuencia, el siguiente paso es obtener un modelo a alta frecuencia, donde se tienen el efecto

de las cargas.
4.9. Conclusion.

En este trabajo se realizd un estudio de las trampas, se propuso un modelo de extraccion
mediante mediciones a baja frecuencia (alrededor de 25 MHz). Asimismo, para determinar
el estado de las trampas ¢, en esta medicion se observo que el tiempo de captura es mucho
menor que le tiempo de emision, por el cual se considerd solamente en el modelo la captura
de los electrones. Falta verificar si este modelo se puede utilizar para voltajes y corrientes en
alta frecuencia (alrededor de 2 GHz). Se ha observado que, bajo una excitacion periodica de
alta frecuencia, la poblacion promedio de trampas responde a la sefial periddica de alta
frecuencia aplicada, lo que en algunos casos produce un aumento o disminuciéon draméatico
de la ocupaciéon y el ruido generado por las trampas. Este es el llamado efecto ciclo

estacionario y probablemente al modelo propuesto se le tenga que hacer una modificacion.

Normalmente, se observaran fuertes efectos ciclicos bajo excitaciones periddicas cuando la
tasa de emision y captura tenga una dependencia no lineal de las tensiones instantaneas de
compuerta y drenaje. De las ecuaciones 4.9 y 4.10 sera necesario en un futuro calcular el

valor promedio de Temir ¥ Teapt-
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Conclusiones.

En este proyecto de investigacion se trabajo principalmente con los transistores HEMT y

SOS-MOSFET en modelos de senal grande para el disefio de amplificadores de potencia de

alta eficiencia, las conclusiones principales de este trabajo son las siguientes:

1.

Se implementd en un simulador de circuitos el modelo compacto desincrustado e
incrustado de un transistor SOS-MOSFET. Extrayendo los parametros no lineales con
redes neuronales artificiales. Con este modelo se permite el disefio de amplificadores
de alta eficiencia en un corto periodo de tiempo y una buena precision, lo importante
del modelo incrustado es el disefio directamente en el plano de referencia de la fuente

del transistor.

Mediante mediciones con el LSNA y un sensor de temperatura se obtuvo un modelo
para el autocalentamiento para un transistor HEMT. En este trabajo se demostré que
conforme se aumenta la potencia de disipacion, la temperatura del transistor aumenta
de manera cuasi-lineal, también se muestra una buena correlacion entre la potencia
disipada, la potencia de salida y la temperatura del dispositivo. Con el banco de
pruebas que se mont6 utilizando una carga activa, se demostrd que se puede obtener

un modelo electro térmico utilizando mediciones de RF.

Se propuso un modelo no lineal para el efecto de memoria de las trampas, este modelo
se verifico a baja frecuencia, en un trabajo a futuro hay que verificar si este modelo

es adecuado a frecuencias de microondas.

Se hizo una actualizacion de la definicion de un amplificador clase F en el plano de
referencia intrinseco, considerando las caracteristicas reales del transistor, como es el
voltaje de rodilla diferente de cero. La prediccion del modelo intrinseco para la
impedancia del tercer armonico de un clase F es una carga sin pérdidas e inductiva.
La forma de onda de voltaje que se obtuvo fue casi cuadrada y la potencia de
disipacion del tercer armonico fue igual a cero. Esta prediccion se comprobd mediante

mediciones.
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5. Con mediciones se barri6 la impedancia del tercer armonico para obtener la méxima
eficiencia. La optima eficiencia obtenidas con las mediciones coincide exactamente
con lo que predice el modelo incrustado para un transistor HEMT, por lo tanto, se

comprueba la teoria que se propuso para la actualizacion de un amplificador clase F.

Los resultados de este proyecto de investigacion fueron publicados en 4 publicaciones en

revista y 4 en conferencia.
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