UNIVERSIDAD DE SEVILLA
ESCUELA SUPERIOR DE INGENIEROS

TESIS DOCTORAL

TECNICAS DE DISENO Y ANALISIS DE
MEZCLADORES MMIC MEDIANTE SERIES
DE VOLTERRA

LUIS JAVIER REINA TOSINA
2002






UNIVERSIDAD DE SEVILLA
DEPARTAMENTO DE INGENIERIA ELECTRONICA
ESCUELA SUPERIOR DE INGENIEROS

TESIS DOCTORAL

TECNICAS DE DISENO Y ANALISIS DE
MEZCLADORES MMIC MEDIANTE SERIES
DE VOLTERRA

Autor:
Luis Javier Reina Tosina

Ingeniero de Telecomunicacion

Director:
Carlos Crespo Cadenas

Profesor Titular del Depto. de Ingenieria Electrénica

Universidad de Sevilla

Sevilla, 2002






Certificado del Director de la Tesis

D. Carlos Crespo Cadenas, Profesor Titular del Area de Teoria de la Sefial y Co-
municaciones del Departamento de Ingenieria Electrénica de la Universidad de
Sevilla

HACE CONSTAR

Que el trabajo titulado “Analisis y disefio de mezcladores FET mediante series de
Volterra”, presentado por Luis Javier Reina Tosina para optar al titulo de Doctor
Ingeniero de Telecomunicacién, ha sido realizado en el Departamento de Ingenieria
Electrénica de la Universidad de Sevilla bajo su direccién y que retine todas las
condiciones exigidas a los trabajos de doctorado.

Sevilla, a 10 de septiembre de 2002

Fdo.: Prof. Dr. Carlos Crespo Cadenas






A la memoria de mi madre

In practice it appears that Volterra series do not
enable us to do anything that can be done otherwise.
However (...) [it] has the virtue that many such
problems can be treated in an orderly way . ..

Bedrosian y Rice (1971)
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Resumen

En esta Tesis se aplican distintas metodologias de anélisis no lineal de mezclado-
res FET basadas en la expansion funcional de Volterra. Partiendo de una revision de
los modelos actuales de FET de AsGa mas extendidos, y de los métodos de la entra-
da armoénica y las corrientes no lineales, la investigacion realizada incluye las series
de Volterra con kernels variantes en el tiempo y series dobles de Volterra. Se utilizan
herramientas sistematicas de andlisis y férmulas recursivas para la determinacién de
las corrientes no lineales. Mediante la aplicacion de propiedades de simetria, se dedi-
ca especial atencién a la extensién de los métodos de andlisis para la descripcién de
configuraciones balanceadas.

Se proponen dos estructuras de baluns activos, basadas en el par diferencial, pa-
ra equilibrar las entradas a los puertos de OL y salida de un mezclador doblemente
balanceado. Para el andlisis de los baluns se utilizan series de Volterra junto con un
modelo adecuado para los dispositivos activos, y se obtienen expresiones cerradas pa-
ra la evaluacién de la ganancia e IMD. Se proponen criterios para la seleccién de los
pardmetros de disefio. Los resultados de las simulaciones se comparan con métodos
alternativos de anélisis no lineal, mostrando una buena correspondencia.

Se aplica una descripcién general sobre las series dobles de Volterra al anélisis de
circuitos no lineales de microondas variantes en el tiempo, poniendo especial énfasis
en mezcladores FET. Se obtienen férmulas recursivas y expresiones cerradas de las
funciones de transferencia no lineales, a partir de un método de las corrientes no li-
neales generalizado a sistemas no lineales con dos puertos de entrada. Este enfoque
también se utiliza para presentar una demostracion formal de la técnica de anélisis de
gran sefal-pequefa sefial.

Se propone un disefio de banda ancha para optimizacién de la IMD de un mez-
clador MMIC, con HEMTs en una configuracién basada en la célula de Gilbert. El
método desarrollado estd basado en el andlisis mediante series de Volterra y se obtie-
nen expresiones en forma cerrada. Los dispositivos activos se polarizan en la region
subumbral, en la que la dependencia de la corriente con la tensién drenador-fuente es
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aproximadamente lineal, y se presenta una aproximacién exponencial para la fuente
de corriente del drenador. Se incluyen en el disefio baluns activos de OL y salida para
reducir el nivel de OL. La ganancia de conversion tedrica, el nivel 6ptimo de OL, la
respuesta fundamental y el nivel de salida de la IMD han sido calculados. El método
de andlisis ha sido validado comparando los resultados tedricos con medidas. El chip
ha sido construido utilizando HEMTs de AsGa del proceso ED02AH de la fundicién
Philips Microwave Limeil (ahora OMMIC). Este circuito con multiples dispositivos
ha sido ampliamente caracterizado mostrando un buen comportamiento entre 0,3 y
10 GHz, con ganancia de conversién en un ancho de banda de 7 GHz y bajo consumo
de potencia, y caracteristicas comparables con mezcladores de més baja frecuencia.

Palabras clave
Mezcladores, series de Volterra, analisis no lineal de circuitos de microondas, circuitos

variantes en el tiempo, dispositivos FET de AsGa, HEMT, matrices de conversion,
distorsién por intermodulacién, tecnologia MMIC, baluns activos.
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Abstract

In this Thesis different methodologies based on Volterra functional expansion are
applied to the nonlinear analysis of FET mixers. Starting with a revision of the most
up-to-date widespread GaAs FET models, and the methods of the harmonic input
and nonlinear currents, the performed research includes time-varying Volterra series
and double Volterra series. A systematic approach and recursive formulas are applied
to obtain nonlinear currents. Special attention is focused to the extension of analy-
sis methods to the description of balanced structures by the application of symmetry
properties.

Two active-balun structures based on a differential pair are proposed to balance
the LO and output port of a double balanced mixer. A Volterra series approach based
on an appropriate nonlinear model for active devices is followed to analyze the baluns
and closed-form expressions are obtained for the evaluation of gain and IMD. Criteria
for the selection of design parameters are proposed. Simulation results are compared
with alternative nonlinear analysis methods, showing a good correspondence.

A general description of double Volterra series is applied to the analysis of nonli-
near time-varying microwave circuits, with special emphasis on FET mixers. Recur-
sion formulas and closed-form expressions for nonlinear transfer functions are obtai-
ned from a generalized nonlinear current method for two-input ports systems. This
approached is also developed to present a formal demonstration of the large signal-
small signal analysis technique.

Design for broadband IMD optimization of an MMIC mixer with HEMTs in a Gil-
bert cell configuration is proposed. The developed method is based on Volterra se-
ries analysis and closed-form expressions are obtained. Active devices are biased on
the subthreshold region where current dependence on the drain-to-source voltage is
nearly linear and an exponential approximation for the drain current source is pre-
sented. Both LO and output active baluns are included in the design to reduce the LO
level. Theoretical gain, optimum LO level and fundamental response and two-tone
IMD output level have been calculated. The analysis method was validated compa-

1w



ring the theoretical results with measured data. The chip was fabricated using GaAs
HEMTs with the EDO2AH process of the Philips Microwave Limeil foundry (now OM-
MIC). This multidevice circuit has also been widely characterized showing a good
performance from 0,3 to 10 GHz, with conversion gain in a 7 GHz bandwidth and low
power consumption, and figures comparable to lower frequency mixers.

Keywords

Mixers, Volterra series, nonlinear microwave circuit analysis, time-varying circuits,
GaAs FET devices, HEMT, conversion matrices, intermodulation distortion, MMIC
technology, active baluns.



Lista de abreviaturas y simbolos

2-DEG Gas electrénico bidimensional (Two-Dimensional Electron Gas)
AC Corriente alterna (Alternating Current)

Ay Ganancia de tension

AsGa Arseniuro de Galio

BJT Transistor bipolar de unién (Bipolar Junction Transistor)

CG Célula de Gilbert

Cys Capacidad puerta-fuente

Cyd Capacidad puerta-drenador

CMRR Relacién de rechazo al modo comun (Common Mode Reject Ratio)
Chg Capacidad parasita de puerta

Cpd Capacidad parésita de drenador

D Terminal de drenador de un FET

DC Corriente de continua (Direct Current)

Dy, Distorsion armoénica de orden &

Dr Distorsién armonica total

ED02AH Proceso OMMIC tipo “A” de HEMT pseudomorfico de 0,2 ym de
longitud de puerta, de enriquecimiento o deplexién

Ey Nivel de Fermi

FET Transistor de efecto de campo (Field-Effect Transistor)
FI Frecuencia intermedia

Fl Transformada de Fourier

F.[] Coeficiente de Fourier dividido por n!

G Terminal de puerta de un FET

GaAsFET FET de AsGa

Go Ganancia de conversion

Jd Conductancia de drenador de pequefia sefial

Gy Conductancia de drenador de gran sefial

Gkl Coeficientes de la serie de Taylor de una no-linealidad dependiente
G Matriz de conversion asociada a gy, (t)

Gm Transconductancia de pequefia sefial

Gm Transconductancia de gran sefial

Gma Primera derivada de la transconductancia de gran sefial
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MBE
MESFET

MIC
MISFET
MMIC

MOSFET
MOCVD

Segunda derivada de la transconductancia de gran sefial
Transistor bipolar de heterounién (Heterojunction Bipolar Transistor)
Transistor de alta movilidad electrénica (High Electron Mobility Tran-

sistor)
Transistor de efecto de campo de heterounién (Heterojunction FET)

Funcién de transferencia no lineal de orden n

Funcién de transferencia simetrizada no lineal de orden n

Funcion de transferencia no lineal de orden n + m

Corriente incremental drenador-fuente

Corriente drenador-fuente

Corriente de polarizacién de drenador en DC

Intermodulacién

Producto de intermodulacién de tercer orden

Distorsion por intermodulacion (Intermodulation Distortion)
Relacion senal /intermodulacion o rechazo a la intermodulacion (In-
termodulation Reject Ratio)

Fosfuro de Indio

Corriente no lineal

Vector de corrientes no lineales

Componente de orden n de la corriente no lineal

Vector de corrientes no lineales de orden n

Componentes de la corriente no lineal de orden n a las frecuencias
Wi + mw,

Punto de intercepto de 3°" orden a la entrada (unidades logaritmicas)
Punto de intercepto de 3" orden a la entrada (unidades del S.1.)
Punto de intercepto de 3° orden a la salida (unidades logaritmicas)
Punto de intercepto de 3" orden a la salida (unidades del S.I.)
Inductancia parasita de drenador

Inductancia pardsita de puerta

Inductancia parasita de fuente

Amplificador de bajo ruido (Low Noise Amplifier)

Vector de mezcla

Crecimiento epitaxial por haz molecular (Molecular Beam Epitaxy)
Transistor de efecto de campo metal-semiconductor (Metal-

semiconductor FET)
Circuito integrado de microondas (Microwave Integrated Circuit)

Metal-Insulator-Semiconductor FET

Circuito integrado monolitico de microondas (Monolithic Microwave
Integrated Circuit)

Metal-Oxide-Semiconductor FET

Deposicién quimica de vapor metal-organico (Metal Organic Chemi-
cal Vapor Deposition)
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Ny Densidad de impurezas donadoras

L Movilidad electrénica

OL Oscilador Local

pl] Operador diferencial d/dt[-]

Pisp Potencia disponible de una fuente, en unidades logaritmicas

(Puisp) Potencia disponible de una fuente, en unidades del S.I.

PML Philips Microwave Limeil

P,(w) Potencia de salida a la frecuencia w, en unidades logaritmicas

(P,(w)) Potencia de salida a la frecuencia w, en unidades del S.I.

R[] Parte real

Ry Resistencia pardsita de drenador

R, Resistencia pardsita de puerta

R; Resistencia de carga de la capacidad Cj,

R, Resistencia parasita de fuente

RF Radiofrecuencia

RFIC Circuito integrado de radiofrecuencia (Radiofrequency Integrated Cir-
cuit)

S Terminal de fuente de un FET

S.IL Sistema Internacional de Medidas

T Pardmetro de dispersion de la fuente de corriente i,

TEGFET Two-Dimensional Electron Gas FET

Vgs Tensién incremental puerta-fuente

Vs Tension puerta-fuente

Vas Tension de polarizacion de puerta-fuente en DC

Vgs Tension incremental drenador-fuente

Vs Tension drenador-fuente

Vbs Tension de polarizacion de drenador-fuente en DC

VHF Very High Frequency

Wm Frecuencia correspondiente a la mezcla m

Wm Vector de frecuencias correspondiente a la mezcla m

Wy, Vector de frecuencias de longitud n

(W) Cadena de ;s argumentos w, w, . .., w

x(t) Senial en el dominio del tiemp(l;

X(w) Espectro de la sefial x(t)

Zpe Impedancia caracteristica del modo par

Zoo Impedancia caracteristica del modo impar
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Capitulo I

Introduccion

I.1. Planteamiento general

Durante los tltimos afios se estd asistiendo a un crecimiento espectacular en el
desarrollo de complejos sistemas de radio mévil, entre los que se incluye la telefo-
nia celular, sistemas de posicionamiento global por satélite, o las redes de drea local
inaldmbricas (WLAN). Este hecho ha acelerado la necesidad de disefiar equipos alta-
mente integrados que combinen elevadas prestaciones, bajo consumo y coste, con un
tamafio compacto, representando un reto para los investigadores de radiofrecuencia
(RF), microondas y ondas milimétricas, la determinacioén de soluciones 6ptimas para
los transceptores que operan a dichas frecuencias. Esta tendencia ha evolucionado en
paralelo con la expansién de la tecnologia de circuitos integrados monoliticos de mi-
croondas (MMIC). A medida que el espectro radioeléctrico disponible esté cada vez
mas saturado, se requerirdn nuevos esquemas de control de potencia y de modula-
cién/demodulacién espectralmente eficientes [1]. Esta demanda creard oportunida-
des para nuevas arquitecturas de circuitos integrados de radiofrecuencia (RFIC).

Los cabezales de RF y microondas requieren numerosos tipos de circuitos pasi-
vos y activos, lineales y no lineales. Estos tltimos estdn basados en dispositivos de
estado s6lido como diodos Schottky o PIN, y transistores BJT, MOSFET, MESFET,
HBT o HEMT. Los dispositivos de estado sélido han tenido un enorme impacto so-
bre el desarrollo de los sistemas de RF y microondas [2]. Los circuitos que hacen uso
de tales elementos incluyen amplificadores, osciladores, multiplicadores, mezclado-
res, conmutadores, desfasadores, atenuadores, limitadores, y muchos otros, tanto en
transmisién como en recepcion. Dos dispositivos han centrado la atencién de los in-
vestigadores en los dltimos afios: el transistor de alta movilidad electrénica (HEMT)
y el transistor bipolar de heterounién (HBT). En la actualidad, los bloques basicos de
los transceptores que se realizan con FETs de AsGa y HEMTs comprenden conmuta-
dores [3], desfasadores [4], mezcladores [5, 6], amplificadores de bajo ruido (LNA),
de potencia [7], y de ganancia variable. Se utilizan HBTs de AsGa en las etapas de
ganancia variable [8] y amplificadores de potencia [9, 10].
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CAPITULO I. INTRODUCCION

La miniaturizaciéon de los componentes pasivos representa un aspecto fundamen-
tal en el desarrollo de circuitos de bajo coste. Esto se ha conseguido con elementos
de pardmetros concentrados, la tecnologia MMIC y componentes cerdmicos de alta
constante dieléctrica, abriendo la puerta a nuevas alternativas para el desarrollo de
acopladores vy filtros altamente integrados [11, 12]. A bajas frecuencias, los circuitos
MIC y MMIC, que utilizan bobinas y condensadores concentrados, ocupan un tama-
fio que es un orden de magnitud inferior a sus andlogos de parametros distribuidos.
Una ventaja adicional de utilizar componentes concentrados es que se pueden utili-
zar técnicas y metodologias de disefio propias de aplicaciones de mds baja frecuencia
hasta la banda X [13]. Los circuitos MMIC son ligeros, de tamafio extremadamente
pequetio, de bajo coste y susceptibles de ser procesados por lotes, y cada vez es mayor
el volumen de la produccion cientifica y comercial de RFICs multifuncién [14, 15, 16].

En la reduccién de los costes de disefio y desarrollo ha jugado un papel fundamen-
tal la introduccién de nuevos métodos y técnicas sistemdticas de andlisis y disefio, y
el perfeccionamiento de un CAD comercial con una simulacién circuital orientada al
layout. La mejora de los procesos y un modelado de los componentes cada vez maés
exacto, por parte de las fundiciones, han sido también decisivos para la consecucién
de estos objetivos [17].

Uno de los subsistemas bdsicos en todo transceptor es el mezclador. Los modula-
dores, demoduladores, convertidores de frecuencia o mezcladores, son casos particu-
lares de multiplicadores que se disefian con restricciones de frecuencia y ruido [18]. En
la Figura 1.1 se muestra la arquitectura tipica del cabezal de un receptor. El mezclador
de conversion descendente baja la sefial de RF, procedente del LNA, a una frecuencia
intermedia (FI), con ayuda de un oscilador local (OL). Esto permite que tanto la selec-
cién del canal como el control de la ganancia se realice a frecuencias més bajas, donde
es menos costoso construir filtros de alto factor de calidad (Q)) y amplificadores de ga-
nancia variable. En lugar de utilizar un filtro de FI de sintonia variable, es una préctica
comun dejar fija la banda de paso de FI y variar la frecuencia de OL para sintonizar
el canal deseado. El LNA amplifica la sefial de RF para mitigar el ruido que produce
el mezclador. Los filtros de RF y de frecuencia imagen rechazan las sefiales fuera de
banda para evitar que puedan alcanzar las etapas de FI. El mezclador es un bloque
basico porque su comportamiento afecta decisivamente a las prestaciones de todo el
receptor y determina las especificaciones de los subsistemas adyacentes, incluyendo
las etapas de FI.

El proceso de mezcla se realiza mediante la insercién de elementos no lineales en
circuitos variantes en el tiempo. Tradicionalmente los diodos Schottky se han utiliza-
do como elementos de mezcla a frecuencias de microondas. A pesar de que todavia se
siguen publicando disefios de mezcladores a diodo [19], estos dispositivos presentan
uno de los comportamientos més fuertemente no lineales y ruidosos entre los compo-
nentes de microondas, y por tanto su utilizacién implica numerosas desventajas que
pueden desaconsejar su aplicacion.
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I.1. Planteamiento general

La operacién no lineal es dificil de describir analiticamente, y en consecuencia el
desarrollo de disefios 6ptimos resulta extremadamente complejo. Ademads de los cam-
bios de amplitud y desplazamientos de fase propios de los sistemas lineales, en los
circuitos no lineales variantes en el tiempo las sefiales y el ruido sufren desplaza-
mientos de frecuencia, lo que contribuye a la generacién de espurias, que degradan
el comportamiento del mezclador.

Una posible solucién que mejora la proteccion frente a la generacién de armoénicos
y productos de intermodulacién consiste en utilizar dos o méas diodos en estructuras
balanceadas. A pesar del inconveniente de tener que afiadir hibridos o baluns, ge-
neralmente implementados mediante circuitos pasivos, los mezcladores balanceados
permiten la cancelacion de ciertas sefiales espurias. Sin embargo, al aumentar el na-
mero de dispositivos, el andlisis del comportamiento no lineal es atin mds complicado,
y existen pocas referencias que incluyan criterios de disefio 6ptimo para mezcladores
a diodo balanceados.

Por otra parte, la aplicaciéon de dispositivos activos en la banda de microondas per-
mite trabajar con sefiales de bajo nivel a la entrada. Durante los dltimos treinta afios
diferentes tipos de transistores FET de AsGa han sido ampliamente utilizados para la
construcciéon de mezcladores. Los dispositivos FET ofrecen numerosas ventajas sobre
los diodos, al presentar mejor factor de ruido y una elevada ganancia de conversion.
No obstante, el disefio de mezcladores activos no estd exento de dificultades, ya que
mientras que es posible hacer excelentes predicciones de primer orden del compor-
tamiento de los mezcladores a diodo con un anadlisis lineal, y es un hecho conocido
que la mezcla de un diodo se realiza razonablemente bien casi con independencia del
resto del circuito, estas condiciones no son ciertas en el caso de un mezclador FET. La
simulacién del funcionamiento requiere técnicas avanzadas de modelado y analisis no
lineal. El analisis del ruido es también més complicado en este tipo de mezcladores.
Esta problematica es tanto méas evidente cuanto mayor es el ntimero de dispositivos
que constituyen el circuito, como ocurre por ejemplo con los mezcladores FET balan-
ceados.

Una de las herramientas mds extendidas para el andlisis de sistemas no lineales es
la expansién funcional en series de Volterra, con la que se han podido describir gran
variedad de fenémenos ligados a las no-linealidades de circuitos de microondas, abar-
cando tanto amplificadores como osciladores y mezcladores. Existe una opinién gene-
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Figura 1.1: Cabezal de RF de un receptor heterodino.
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ralizada de que las series de Volterra s6lo son adecuadas para el estudio de sistemas
débilmente no lineales y el cdlculo de pequefias distorsiones, debido a la dificultad de
la representaciéon matematica de las funciones de transferencia no lineales de 6érdenes
altos. Sin embargo, a diferencia de otros métodos de analisis, esta técnica no estd ba-
sada en un algoritmo de iteracién numérica, y existen procedimientos sistemaéticos de
andlisis que permiten la determinacién de componentes de alto orden a partir de fér-
mulas recursivas. Ademads, resulta muy eficiente para el estudio de circuitos excitados
por sefiales formadas por multiples tonos.

Las series de Volterra permiten la descripciéon del comportamiento no lineal me-
diante férmulas cerradas, y en la mayoria de los casos se obtienen excelentes resul-
tados considerando exclusivamente componentes hasta de tercer orden. En las fun-
ciones de transferencia no lineales esta recogida toda la informacién que determina la
respuesta del sistema, y su conocimiento supone una importante ayuda para entender
un poco mejor los aspectos que pueden mejorar el comportamiento ante fenémenos
no lineales. Por todas estas razones, la representacion en series de Volterra constituye
una herramienta idénea para el estudio de mezcladores y otros circuitos no lineales
de microondas.

Con esta Tesis se pretende ofrecer una visién amplia y detallada sobre el andlisis de
mezcladores FET mediante series de Volterra. Partiendo de una descripcién general,
los métodos estudiados incluyen las series de Volterra con kernels variantes en el tiem-
po y series dobles de Volterra, constituyendo esta tltima una herramienta propuesta
por Rice y que sin embargo no se ha visto aplicada en la bibliografia consultada recien-
te, y que permite la descripcion elegante y formal de sistemas no lineales con dos puer-
tos de entrada, como ocurre en el caso de un mezclador. Como aportaciones propias
se presentan extensiones de los métodos aplicadas al analisis no lineal de estructuras
balanceadas, incluyendo criterios de disefio para la optimizacién de las caracteristicas
no lineales. Se muestra que haciendo uso de ciertas propiedades de simetria, es posible
reducir el andlisis de circuitos con méas de un transistor, al de un solo dispositivo. La
metodologia empleada ha sido aplicada al disefio y analisis de un mezclador MMIC
doblemente balanceado, basado en la célula de Gilbert, que ha sido construido en la
fundicién Philips Microwave Limeil (ahora OMMIC), ofreciéndose como resultados
estudios comparativos entre las medidas realizadas y las predicciones simuladas del
comportamiento con las técnicas estudiadas.

I.2. Antecedentes y metodologia

Una exhaustiva revisioén histérica sobre la evolucién de los mezcladores de mi-
croondas a lo largo del dltimo medio siglo ha sido publicada recientemente por Ox-
ley [20]. Considerando los disefios que utilizan dispositivos FET de microondas, estos
se han realizado durante las tltimas tres décadas siguiendo una amplia variedad de
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configuraciones circuitales. El impacto de los mezcladores MESFET se inicia en la dé-
cada de 1970, destacando las contribuciones de Pucel [21] al estudio de mezcladores de
puerta, utilizando una extensién del andlisis lineal que se utiliza para mezcladores a
diodo. Este tipo de mezclador es el mas comtinmente utilizado durante esos afios [22],
inyectdndose la sefial de OL por la puerta del transistor, al igual que la de RF. La se-
fial de FI se obtiene por el drenador mediante filtrado. La principal contribucién a la
conversion de frecuencia es debida a la variacién de la transconductancia del FET, y
de ahi que se designe a este tipo de mezcladores como de transconductancia.

La insercién del OL por el drenador o la fuente han recibido, comparativamen-
te, mucha menos atencion. Los mezcladores a drenador son adecuados cuando las
frecuencias de RF y OL estdn préximas y no pueden ser insertadas por el mismo ac-
ceso [23]. Sin embargo, la dificultad estriba en la realizacién de un diplexor eficiente
para la obtencién de la FI y su separacién de la sefial de OL. No obstante, las con-
tribuciones basadas en esta configuraciéon han sido numerosas a lo largo de la dltima
década [24, 25] y hasta muy recientemente [26]. En cuanto a los mezcladores de fuen-
te [27], dado que la capacidad puerta-fuente (C,) presenta un valor considerable, el
aislamiento OL-RF es bastante pobre.

A partir de la década de 1980, los avances en los procesos tecnolégicos y el de-
sarrollo de nuevos materiales se pueden considerar suficientemente evolucionados
para que los mezcladores MMIC puedan competir con tecnologias hibridas y MIC.
Las ventajas de realizar una modulacién directa [28] hace que la frecuencia de traba-
jo sea cada vez més alta, haciéndose extensiva la construcciéon de mezcladores para
las bandas K y Q, o de banda ultraancha [29], mediante la aplicaciéon de transistores
HEMT [30] y de doble puerta [31]. Esta tendencia se ha mantenido hasta la actualidad,
con disefios que llegan hasta la banda W [32, 6], y se espera que la tendencia contintie
durante los préximos afios.

Otro aspecto que ha cobrado una importancia decisiva para la evolucién de los
mezcladores MMIC durante la tltima década, ha sido la implementacién monolitica
de los baluns y estructuras acopladoras, haciendo més flexible la construccion de mez-
cladores simple y doblemente balanceados. Ademas de favorecer la miniaturizacién,
se pretende minimizar las pérdidas, ofrecer una respuesta de banda ancha y buscar
la compatibilidad e integracion del conjunto en un mismo circuito. Entre los ejemplos
revisados destacan los basados en elementos concentrados [33], baluns de Marchand
para mezcladores en estrella [34], o baluns espirales para mezcladores en anillo [35].
Sin embargo todavia son relativamente escasas las contribuciones sobre baluns acti-
vos [36], a pesar de su potencial utilidad para reducir el nivel de OL.

La consolidacién de la tecnologia MMIC y la posibilidad de realizar RFICs multi-
funcién, incluyendo amplificadores y mezcladores, junto con la tendencia a reducir el
consumo de potencia y los niveles de alimentacién, han relanzado nuevamente el inte-
rés por los mezcladores pasivos en los tltimos afios. Sin embargo, en lugar de utilizar
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diodos como elementos de mezcla, numerosos estudios han mostrado que se pueden
conseguir prestaciones muy superiores en cuanto a caracteristicas de IM y ruido, con
un transistor FET operado como una conductancia variable. El mezclador resistivo,
inicialmente introducido por Maas [37] utilizando MESFET, ha sido implementado en
distintas tecnologias, incluyendo MISFET [38] y HEMT [39]. Las configuraciones es-
tudiadas comprenden, ademads del mezclador simplemente terminado [40], distintas
estructuras simplemente balanceadas con uno [41] o varios dispositivos [42], y doble-
mente balanceadas [43, 44]. Se han publicado mezcladores resistivos operando a una
frecuencia de 110 GHz con transistores HEMT [45].

En cuanto a la metodologia utilizada, al igual que sucede con otros circuitos de
microondas, las técnicas de andlisis no lineal de mezcladores se pueden clasificar en
cuatro grandes grupos [46]: métodos de integracion directa, funciones descriptivas,
balance armonico y series de Volterra. Los métodos de integracion directa operan en
el dominio del tiempo y su uso ha venido potenciado por la existencia de herramien-
tas comerciales de simulacion. A pesar de que estos simuladores se aplican extensiva-
mente al andlisis de circuitos de baja frecuencia, el tiempo de computo para alcanzar
la respuesta en régimen permanente es considerable cuando aparecen estructuras de
parametros distribuidos, como es comun en circuitos de microondas. Ademads, cuando
intervienen frecuencias altas la resolucién temporal debe ser fina, debido a la dispa-
ridad entre las frecuencias de interés. Por las razones expuestas, no es aconsejable
utilizar este método para el anélisis de mezcladores.

La técnica de funciones descriptivas trata de extender el concepto de respuesta en
frecuencia a los sistemas no lineales [47]. La precisién de este tipo de andlisis depende
del nivel de filtrado que tengan los arménicos superiores a la salida. Al proporcionar
s6lo una aproximacién al armoénico fundamental, este método pierde el resto de la
informacién armonica del sistema.

Aunque durante los tltimos afios se han analizado mezcladores con distintas técni-
cas que operan en el dominio de la frecuencia [48, 49], sin duda los métodos més exten-
didos son el balance armoénico [50] y el andlisis mediante series de Volterra. El balance
armonico es un método iterativo que se aplica principalmente a circuitos fuertemente
no lineales excitados por una sefial de alto nivel, mientras que las series de Volterra
se utilizan generalmente con circuitos débilmente no lineales excitados por multiples
tonos de pequefia amplitud. La popularidad del balance arménico ha crecido en pa-
ralelo con el desarrollo de modelos de gran sefial para dispositivos FET [51, 52, 53] y
HBT [54]. Sin embargo, a pesar de la proliferaciéon de simuladores comerciales basados
en esta técnica, y de que se conocen algoritmos que permiten abordar razonablemente
bien el andlisis de IM en mezcladores excitados por entradas multitono mediante ba-
lance armonico [55], el tiempo de simulacién y la convergencia se degradan a medida
que aumenta el namero de sefales de entrada.

Como solucién, se han explorado otras alternativas enfocadas hacia la descripciéon
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del mezclador como un circuito variante en el tiempo. De hecho, los primeros trabajos
tedricos sobre el andlisis de mezcladores a diodo describen el proceso de conversién
de frecuencia mediante matrices de conversién [56]. Swerdlow aplica una serie de
Volterra con kernels variantes en el tiempo, al andlisis de la intermodulacién en un
varactor, asumiendo que la forma de onda de la corriente en el diodo bombeado se
puede describir mediante una sefial sinusoidal [57]. Teniendo en cuenta que el OL
hace trabajar al mezclador en un régimen fuertemente no lineal, se han obtenido ex-
celentes resultados mediante la técnica conocida como anélisis de gran sefial-pequefia
sefial, estudiando primero el FET bombeado por el OL mediante balance arménico,
y a continuacién el proceso de mezcla con la sefial de RF aplicando un anélisis lineal
con matrices de conversioén [58, 59]. Sin embargo, este método no permite la descrip-
cién de fenémenos de segundo o tercer orden, al resolver el problema de pequefia
sefial mediante un andlisis puramente lineal. La aplicacién de las series de Volterra al
método de gran sefial-pequefia sefial es introducida por Maas para la descripcién de
la IM en mezcladores a diodo [60]. Mds adelante Peng y cols. la extienden al analisis
de mezcladores FET [61], convirtiéndose en un de los métodos més populares para la
caracterizacion de la IMD de diferentes tipos de mezcladores.

Las series de Volterra se han utilizado en los tltimos afios para el andlisis de una
gran variedad de fenémenos no lineales en circuitos de microondas, incluyendo el
andlisis de la distorsién por intermodulacién (IMD) de RFICs excitados por sefiales
multitono [62], la fase relativa de la caracteristica de transferencia de la intermodu-
lacién de tercer orden (IM3) en amplificadores [63], o el comportamiento de la IMD
y el ruido en mezcladores [64] y amplificadores [65]. La aplicacién de esta técnica se
ha extendido también al estudio de la modulacién cruzada en amplificadores [66], el
efecto de las terminaciones de fuente y carga sobre la intermodulacién en amplifica-
dores [67, 68] 0 el modelado del “recrecimiento” espectral [69].

A pesar de que esta ampliamente aceptado que la fuente de corriente 7;,(Vjs, Vas)
es la principal responsable del comportamiento no lineal en un FET, y que se conoce
un gran nimero de modelos empiricos para describir esta no-linealidad, los métodos
empleados para el anélisis de mezcladores no utilizan toda esta informacién. Otros
descubrimientos recientes han puesto de manifiesto algunas limitaciones de las apro-
ximaciones utilizadas en el andlisis. Asi, Garcia y cols. han mostrado la contribucién
de las capacidades Cy; y C,q al comportamiento no lineal del FET [70], e innovadores
métodos de caracterizacion experimental permiten la extracciéon de nuevos pardme-
tros y coeficientes para la simulaciéon mediante series de Volterra [71]. Sin embargo
en la bibliografia referenciada a lo largo de esta Tesis pueden encontrarse numerosos
ejemplos en los que se utilizan hipétesis simplificadoras como la unilateralidad del
FET o el modelado de la corriente como una conductancia no lineal en paralelo con
una fuente dependiente, sin atender a los términos cruzados (gi;). Por tltimo, salvo
excepciones [72], el andlisis se extiende sé6lo a configuraciones de mezcladores de un
solo FET.
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I.3. Objetivos y estructura de la Tesis

Ala vista de los antecedentes, el objetivo fundamental de la presente Tesis consiste
en aportar soluciones encaminadas a facilitar el andlisis de mezcladores FET de mi-
croondas mediante series de Volterra. Este objetivo general se puede desglosar en los
siguientes objetivos preferentes:

» Herramientas de andlisis con un enfoque sistematico y una metodologia inde-
pendiente de la configuracién circuital.

m Extension de los métodos a estructuras balanceadas.

= Inclusion de los coeficientes de los términos cruzados de la no-linealidad depen-
diente y eliminacién de otras hipétesis simplificadoras cuando impliquen pérdi-
da de generalidad.

= Obtencién de criterios de disefio que permitan la optimizacién de las caracteris-
ticas no lineales.

Teniendo en cuenta que un gran proporcion de los mezcladores comentados en esta
Introduccién emplean configuraciones equilibradas, se dedicara especial atencién al
tratamiento de las estructuras balanceadas. Entre otros objetivos secundarios, pueden
citarse:

= Anélisis y disefio de baluns activos MMIC basados en el par diferencial, inclu-
yendo caracteristicas no lineales.

= Disefio de un mezclador activo MMIC doblemente balanceado basado en la cé-
lula de Gilbert.

= Andlisis de un mezclador FET resistivo simplemente terminado.

Estos objetivos se desarrollan a lo largo de cinco capitulos, estructurados de la
siguiente manera:

Tras esta Introduccién, el Capitulo II presenta una revision de los dispositivos FET
de AsGa y sus modelos. En las primeras secciones se exponen nociones bésicas sobre
los principios de funcionamiento del MESFET y HEMT. A continuacién, se resumen
las técnicas de extraccién de pardmetros para la caracterizacion de los FETs mediante
modelos de pequena sefial. La tltima parte estd dedicada a los modelos de gran sefial,
agrupados segtin se apliquen a dispositivos polarizados en saturacién o en la zona
lineal.

El Capitulo III trata sobre la descripcién de sistemas no lineales excitados por sefia-
les multitono mediante series de Volterra. Se revisan los métodos de la entrada armo-
nica y las corrientes no lineales, que son ilustradas con algunos ejemplos. Se incluye
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una seccién sobre la extraccion de coeficientes de las corrientes no lineales. Los con-
ceptos de distorsiéon armonica e intermodulacién son también objeto de estudio de
este capitulo, que contintia con el andlisis no lineal de etapas en cascada y concluye
con un apartado dedicado a las series dobles de Volterra.

El anélisis no lineal de las estructuras balanceadas se desarrolla en el Capitulo IV.
La primera parte resume los circuitos que se utilizan como elementos acopladores para
equilibrar las entradas y salidas de los mezcladores. Tras presentar las propiedades
de simetria de las componentes acopladas por estas estructuras, como aportaciones
de esta Tesis se describe un método sistematico para el andlisis de baluns activos,
partiendo del material expuesto en el Capitulo III. La tltima parte de este capitulo es
una aplicacién de dicho método al disefio de los baluns de OL y FI de un mezclador
MMIC.

En el Capitulo V se detallan los principales métodos de anélisis para mezcladores
FET. Sin olvidar las técnicas de balance arménico y el método de gran sefial-pequefia
sefial, se pone especial énfasis en el andlisis mediante series de Volterra con kernels
variantes en el tiempo. Otra aportacion de este capitulo es la descripcién de mezcla-
dores mediante series dobles de Volterra, ofreciéndose expresiones cerradas para las
funciones de transferencia no lineales de un mezclador FET. Asimismo, se utiliza este
enfoque para presentar una demostraciéon formal del método de gran sefial-pequefia
sefial.

Los métodos expuestos son aplicados en el Capitulo VI al disefio y andlisis de un
mezclador MMIC doblemente balanceado basado en la célula de Gilbert. Se analiza
detalladamente este mezclador, derivandose criterios de disefio, y se comparan los
resultados de las simulaciones con medidas a un MMIC. La segunda parte de este ca-
pitulo presenta el andlisis de un mezclador FET resistivo utilizando series de Volterra
con kernels variantes en el tiempo.

Por tltimo, las conclusiones y lineas de investigacion propuestas se recogen al final
de la memoria.
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Capitulo II

Modelado y caracterizacion de
dispositivos de AsGa

Desde que se presenté el primer transistor MESFET el interés por los dispositivos
basados en substrato de AsGa ha experimentado un crecimiento continuo. Entre las
causas que motivan este interés pueden citarse, por un lado, su alta movilidad elec-
trénica, y por otro, su elevada resistividad. La posibilidad de extender su operacién a
frecuencias extremadamente elevadas hace que sea preferido al silicio en aplicaciones
de microondas y milimétricas. Ademads su carécter dieléctrico permite integrar com-
ponentes activos y pasivos sobre el mismo substrato, lo que ha supuesto un decisivo
impulso para el desarrollo de la tecnologia MMIC.

Una vez que el transistor MESFET ha alcanzado su maduracién, la demanda de
mejores prestaciones ha estimulado la investigacién de nuevos materiales semicon-
ductores y procesos industriales. La evolucién de técnicas como el método de encap-
sulado liquido de Czochralsky, el crecimiento epitaxial por haz molecular (MBE) o la
deposiciéon quimica de vapor metal-orgédnico (MOCVD) ha contribuido a la mejora de
las tecnologias semiconductoras y ha hecho posible una nueva generacién de dispo-
sitivos basados en heteroestructuras entre compuestos de los grupos III-V aluminio-
galio-arsénico (AlAsGa) y el AsGa. Se ha comprobado que el salto de banda prohibida
aumenta con la concentracién de aluminio, lo que conduce a una discontinuidad en
el diagrama de bandas de energia de las heteroestructuras AsGa/AlAsGa. La habili-
dad para controlar la estructura de bandas de los semiconductores ha abierto nuevas
posibilidades en el desarrollo de transistores, que se manifiesta en una explosién de
dispositivos basados en heteroestructuras, entre los que destacan el transistor de alta
movilidad electrénica (HEMT) y el transistor bipolar de heterounién (HBT). El prin-
cipio del HEMT se halla en un MESFET sofisticado (andlogo al MOSFET de silicio)
basado en el transporte lateral unipolar, en tanto que el HBT es andlogo al transistor
bipolar de silicio.

De estos dos dispositivos el HEMT ha recibido mayor atencién, debido a que re-
sulta més sencillo de fabricar y a su bajo factor de ruido. Su mejora con respecto al

17



Il. MODELADO Y CARACTERIZACION DE DISPOSITIVOS DE ASGA

MESFET se desprende del mecanismo de separacién de los electrones de sus atomos
donadores en la heterouniéon AlAsGa/AsGa, que elimina virtualmente las impurezas
ionizadas como mecanismo de dispersién de los portadores [1, p. 28].

En la actualidad el desarrollo de circuitos de microondas exige modelos que pro-
porcionen una descripcion realista del comportamiento de los dispositivos. El empleo
de modelos requiere una caracterizacion exhaustiva que permita extraer sus parame-
tros. Este capitulo se ocupard detalladamente de los transistores MESFET y HEMT.
Tras presentar los fundamentos teéricos de ambos dispositivos, se describirdn las prin-
cipales técnicas empleadas para la extraccion de pardmetros y los modelos de gran
sefial mds extendidos.

II.1. Propiedades eléctricas del AsGa

Los semiconductores que intervienen en la fabricacién de los transistores MESFET
y HEMT son estructuras cristalinas que se repiten periédicamente en una direccién del
espacio. Las propiedades eléctricas de los solidos cristalinos se estudian generalmente
a partir de la relacién energia-momento que resulta de resolver la ecuaciéon de Schro-
dinger. En el caso de los materiales semiconductores esta relaciéon predice una banda
de estados energéticos, completamente llena a la temperatura cero, que se separa de
otra totalmente vacia al cero absoluto por medio de una regién angosta de energias
prohibidas [2]. A temperaturas més altas algunos electrones pueden adquirir la sufi-
ciente energia térmica aleatoria para excitarse a través de la banda prohibida pasando
a la banda superior o de conduccién. Los estados vacios que quedan en la banda infe-
rior o de valencia pueden contribuir también a la conductividad comportandose como
huecos positivamente cargados. El salto de energia de la banda prohibida es una de
las caracteristicas mas importantes de un material semiconductor. En la Figura 2.1a
se muestra el diagrama de bandas de energia del AsGa. Es evidente que la compleji-
dad de esta estructura es fruto de la solucién de la ecuacién de Schrodinger, aunque
por conveniencia se acostumbra a representar la energia del minimo de la banda de
conducciéon y el maximo de la banda de valencia ante la direccién de simetria del ma-
terial, y no ante el momento, con lo que adopta la forma mds sencilla indicada en la
Figura 2.1b, donde también se ha representado el nivel de Fermi, £y, que matemaética-
mente representa el nivel de energia en el que la probabilidad de encontrar un electrén
es 0.5.

Al afadir pequefias cantidades de impurezas apropiadas a un cristal semiconduc-
tor, la conductividad del material puede experimentar drasticas alteraciones. La in-
troduccién de 4tomos donadores en el AsGa, como el Si, produce un semiconductor
tipo-n, caracterizado por la existencia de electrones en exceso en la banda de conduc-
cién, disponibles para la corriente. La concentraciéon de portadores n en la mayoria de
los MESFET y HEMT de microondas estd en el rango entre 10 y 10" cm ™3 [3].
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I1.1. Propiedades eléctricas del AsGa

E,= 1424 eV E

(a) (b)

Figura 2.1: Diagrama de bandas de energia del AsGa.

Cuando se aplica un campo eléctrico sobre un semiconductor tipo-n, los electrones
libres de la banda de conduccién son acelerados en direccién opuesta al sentido del
campo. Las particulas se desplazan hasta que se produce la colisién con una impu-
reza ionizada o discontinuidades locales del campo dentro del semiconductor. Estas
colisiones tienen el efecto de aleatorizar temporalmente la direcciéon de movimiento.
Sin embargo, en promedio se produce un flujo neto de portadores en la direccién de-
terminada por el campo eléctrico. La densidad de corriente debida al arrastre de los
portadores se puede expresar como:

Jorr = qnU (2.1)

donde ¢ es la carga de los electrones, n la densidad de electrones libres en la banda de
conduccién, y v la velocidad promedio de los portadores. Para bajas intensidades de
campo eléctrico esta velocidad es proporcional al campo, pudiéndose escribir:

v=p,FE (2.2)

siendo F la intensidad del campo y p, la constante de proporcionalidad, que recibe
el nombre de movilidad electrénica y es una medida de lo rdpido que una carga pue-
de desplazarse dentro de un semiconductor. La movilidad electrénica del AsGa y de
otros semiconductores es significativamente méas grande que la de los huecos. Por este
motivo el material tipo-n se utiliza méds a menudo que el tipo-p en la fabricacién de los
dispositivos de microondas.

La movilidad electrénica depende del dopado del material y de la intensidad de
campo aplicada. Aunque para valores bajos de la densidad de impurezas donadoras,
Ny, la movilidad no acusa una dependencia fuerte, a medida que se aumenta el dopa-
do el incremento de la tasa de colisiones se traduce en un descenso de la movilidad.
Este comportamiento no es exclusivo del AsGa, sino que ocurre en todos los semicon-
ductores, como se muestra en la Figura 2.2a. Por otra parte, cuando la intensidad de
campo aplicada es alta, se produce una saturacién en la velocidad de los portadores.
En la Figura 2.2b se ilustra este comportamiento en distintos semiconductores tipo-n
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Figura 2.2: (a) Movilidad electronica de distintos semiconductores frente a la densi-
dad de impurezas. (b) Velocidad de los portadores ante la intensidad de
campo eléctrico.

con un dopado de 10'" cm™3. Es importante destacar la existencia de un pico en la
curva con velocidad superior a la de saturacién, que se alcanza con un valor relati-
vamente bajo de la intensidad de campo, y por tanto, la existencia de una regién de
pendiente negativa. Este fendmeno, que también ocurre en otros semiconductores de
los grupos III-V, da lugar al efecto Gunn, que se utiliza para conseguir dispositivos de
resistencia dindmica negativa.

II.2. Contacto de barrera Schottky

La union rectificadora metal-semiconductor consiste en una delgada capa de metal
sobre la superficie de un semiconductor. En la Figura 2.3a se representan los diagra-
mas de bandas del metal y del semiconductor por separado, pero con un nivel de
referencia comun: la energia del electrén libre, E,. La diferencia £, — E; = g¢ se de-
nomina funcién de trabajo, y en el caso del semiconductor depende del dopado del
material, mientras que la diferencia £, — E. = ¢y, denominada afinidad electrénica,
es independiente del nivel de impurezas. Para el caso representado en la figura, el he-
cho de ser 95 < ¢, indica que, en promedio, los electrones tienen mds energia en el
semiconductor que en el metal. Por tanto, cuando metal y semiconductor se ponen en
contacto, se produce una transferencia de electrones del semiconductor al metal, que
queda cargado negativamente. Como el metal se supone buen conductor, los electro-
nes transferidos se consideran dispuestos en una capa muy delgada de la superficie
metdlica de la unién. Esta presencia de carga produce un campo eléctrico que atrae a
los electrones en sentido opuesto, hasta que se alcanza el equilibrio térmico. La car-
ga en el semiconductor se debe a iones de impurezas donadoras que han perdido su
electrén, tratdindose de una carga ligada. En esta region de carga espacial la densidad
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de electrones libres es muy inferior a la densidad de impurezas donadoras, pudiendo
despreciarse, y su anchura es funcién de la densidad de dopado.

La Figura 2.3b representa el diagrama de bandas de la unién en equilibrio térmi-
co, y en ella se aprecia una discontinuidad en los estados permitidos de energia, cuya
magnitud es la barrera de energia g¢;, necesaria para igualar los niveles de Fermi, y que
se opone al paso de electrones desde el metal al semiconductor. La altura de esta barre-
ra se puede controlar mediante polarizacién externa. Cuando el metal estd polarizado
positivamente con respecto al semiconductor se reduce la barrera, y la probabilidad
de que un electrén supere la barrera y pase al metal aumenta de forma exponencial
con la tensién de polarizacion. Por el contrario, bajo polarizacién inversa la barrera
de energia aumenta, reduciéndose asf el flujo de electrones desde el semiconductor al
metal.

% EO H
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————— EU
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Figura 2.3: Diagrama de bandas de energia de una union metal-semiconductor.
(a) Por separado. (b) En contacto.

Cuando el semiconductor esta fuertemente dopado (NV; > 10" ym~?) la anchura
de la zona de deplexién se hace extremadamente delgada (unas pocas decenas de
angstroms). En estas condiciones es posible que electrones sin la energia suficiente
atraviesen la barrera de potencial. Este fenémeno es conocido como efecto tiinel. La
circulacién de corriente es elevada en ambos sentidos de la unién y la resistencia del
dispositivo muy baja, tratdndose de una unién 6hmica.

I1.3. El transistor MESFET

En la Figura 2.4 se muestra la seccion transversal de un transistor MESFET. Los
terminales de drenador y fuente forman un contacto 6hmico con regiones semicon-
ductoras de AsGa fuertemente dopadas. El canal tipo-n comprendido entre ambas
regiones constituye la regién activa de este dispositivo, y se encuentra bajo la unién
de barrera Schottky que forma el terminal de puerta. El canal activo, que descansa
sobre un substrato de AsGa semiaislante, se obtiene bien por crecimiento epitaxial o
por implantacién de iones. Aunque el perfil del dopado es critico para el funciona-
miento del MESFET, como el crecimiento epitaxial es una opcién tecnolégicamente
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mads costosa, su uso se reserva a la realizacion de perfiles que son dificiles de obtener
por implantacion.

Las dimensiones mds importantes que caracterizan la estructura fisica del MESFET
son la longitud (L) y la anchura (/) de la puerta. Los MESFETs de microondas presen-
tan longitudes de puerta comprendidas entre 0.1 y 1 um, aunque se tiende a conseguir
longitudes cada vez méas pequefias, ya que esta dimensién determina la maxima fre-
cuencia de operacién. La anchura de la puerta puede variar significativamente entre
100 y 2000 veces la dimensién L, siendo la corriente proporcional a .

AL

Contacto W, Q%ntqcto
bhmico 6hmico
¥ drenador
fuente

" a GaAs
canal il Contacto
Region de Schottky
deplexién Substrato GaAs Duerta

Figura 2.4: Seccion transversal de un transistor MESFET.

La mayoria de los MESFETs de microondas son dispositivos de deplexién. Esto
significa que la corriente puede fluir entre los terminales de drenador y fuente en
ausencia de polarizacién negativa aplicada en la puerta. Los dispositivos de enrique-
cimiento, por el contrario, requieren una polarizacion positiva en el terminal de puerta
para conducir. Cuando en un MESFET de deplexioén se aplica una pequefia diferencia
de potencial entre los terminales de drenador y fuente, una corriente proporcional a
la tensién de polarizacion fluye a través del canal. En este caso el comportamiento
del transistor es similar al de una resistencia lineal. A medida que aumenta la dife-
rencia de potencial, los electrones del semiconductor alcanzan su méaxima velocidad,
y se produce la saturacién de la corriente del canal. A su vez, la unién Schottky del
contacto de puerta produce una regién de carga espacial que estd completamente libre
de portadores, y que se extiende por la parte superior del canal. Por tanto, la seccion
transversal disponible para la corriente entre drenador y fuente queda reducida por la
existencia de esta zona de deplexion. Si el terminal de puerta se polariza negativamen-
te, la region de carga espacial se extiende penetrando mads atin en el canal. Esta pola-
rizacién actiia como mecanismo de control, limitador de la corriente entre drenador
y fuente, pudiendo incluso llegar a obturar completamente el canal con una polariza-
cién negativa suficientemente alta. La tension necesaria para alcanzar esta condicién,
que supone ausencia de corriente, recibe el nombre de tension de pinch-off.
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11.4. Heteroestructuras

I1.4. Heteroestructuras

Una heteroestructura o heterounién se produce cuando se hace contacto entre dos
materiales semiconductores con diferentes saltos de energia de la banda prohibida.
Las heteroestructuras formadas entre AsGa y AlAsGa y entre InAsGa y AlAsGa son
de particular interés en el disefio de transistores HEMT.

El proceso de fabricaciéon de una heteroestructura no estd exento de dificultades
tecnolégicas, ya que tanto la densidad del dopado como el espesor de las capas y la
composicién de los materiales deben ser alterados abruptamente durante el crecimien-
to de la estructura, lo que requiere un control muy firme de todo el proceso. Ademas,
los dispositivos basados en heteroestructuras requieren capas extremadamente delga-
das (del orden de 50 A de espesor e incluso menos).

r_'Eo

Figura 2.5: Diagrama de bandas de energia de una union metal-semiconductor sobre
heteroestructura.

En la Figura 2.5 se representa el diagrama de bandas de energia de una unién de
barrera Schottky sobre una heteroestrutura. Como puede apreciarse, al otro lado de
la interfaz metal-semiconductor se encuentra el material de mayor anchura de salto
de energia, en este caso con dopado tipo-n. Debido a la relacién entre las funciones
de trabajo del metal y del semiconductor (véase la Seccién II.2), es posible ajustar el
espesor de esta capa de manera que se encuentre completamente libre de portadores
de carga en ausencia de polarizacién. El semiconductor con salto de energia mas es-
trecho no estd dopado, o éste es ligeramente tipo-p. Para igualar los niveles de Fermi
y alcanzar el equilibrio térmico las bandas de energia adoptan la forma mostrada. No6-
tese la discontinuidad en la heterointerfaz y la existencia de una regién muy estrecha
en la que la banda de conduccién del semiconductor con menor salto de energia cae
por debajo del nivel de Fermi. Esto implica que la concentracién de portadores libres
en esta region es muy alta. Esta propiedad es ampliamente explotada en su aplicacién
al transistor HEMT.
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I1.5. El transistor de alta movilidad electronica (HEMT)

También conocido como HFET, es un transistor de efecto de campo basado en he-
teroestructuras. La forma mds sencilla de un dispositivo HEMT se corresponde con la
Figura 2.6a. Como ocurre con el MESFET tres contactos metélicos (drenador, fuente y
puerta) se realizan sobre la superficie de la estructura semiconductora. Los contactos
de drenador y fuente son 6hmicos, mientras que la puerta es un contacto de barrera
Schottky. Sin embargo, es dificil sefialar otro parecido entre el MESFET y el HEMT,
puesto que tanto la estructura como el principio de funcionamiento son esencialmen-
te diferentes. Si se atiende a la Figura 2.6 del HEMT y se compara con la Figura 2.4 del
MESFET, es evidente que la estructura del primero es significativamente mas comple-
ja. Esta complejidad estd asociada a dificultades en la fabricacién y costes afiadidos.
En particular, se requieren técnicas avanzadas de crecimiento de materiales, como el
crecimiento epitaxial por haz molecular, para producir capas dotadas de heterointerfa-
ces atbmicamente suaves. La principal motivacién para construir tales dispositivos se
encuentra en las significativas mejoras que se pueden alcanzar en el funcionamiento a
alta frecuencia, asi como en el factor de ruido.

I
aAS / n+t
aAs sin dopar
AlGaAs nt+
AlGaAs sin dopar
AlGaAs n— / InGaAs sin dopar
P e——— j - _A;l(_}aé e 202% GaAs sin dopar
2-DEG GaAs sin dopar
Substrato GaAS Substrato GaAS
(a) (b)

Figura 2.6: Estructura de capas de un HEMT. (a) Heteroestructura AsGa/AlAsGa. (b)
HEMT pseudomorfico.

Al igual que sucede con el MESFET, la dimensién mds importante que caracteriza
la estructura fisica de un HEMT es su longitud de puerta. Esta dimensién es critica en
la determinacién de la frecuencia méxima de operacién. La anchura de puerta y otras
dimensiones geométricas afectan al comportamiento del HEMT de manera similar a
como ocurre con el MESFET. Andlogamente, los valores tipicos de las dimensiones de
longitud y anchura de puerta coinciden con los utilizados en la fabricaciéon del MES-
FET. No obstante, la diferencia entre el MESFET y el HEMT es notable en cuanto al
material de arranque. Una secuencia tipica de crecimiento para un HEMT conven-
cional consiste en una capa de 1 ym de AsGa no dopado crecida directamente sobre
substrato de AsGa, seguida de 400 A de AlAsGa, de los cuales los primeros 50 A se
dejan sin dopar y el resto se dopa con una densidad del orden de 10'® cm ™. Los espe-
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11.5. El transistor de alta movilidad electrénica (HEMT)

sores de estas capas de AlAsGa son criticos en el comportamiento del dispositivo. Fi-
nalmente se deja crecer una capa fuertemente dopada de varios cientos de angstroms
para prevenir la oxidacién del AlAsGa y facilitar los contactos 6hmicos de drenador y
tuente. La fabricacién del dispositivo una vez conseguido el crecimiento de las capas
es similar al de un MESFET. Se desarrolla una etapa de aislamiento, los contactos se
fabrican y se define la puerta.

Atendiendo a la Figura 2.6a, la capa de AlAsGa presenta una anchura del salto
de energia de banda prohibida superior a la del AsGa, de manera que la estructura
de bandas de energia del contacto Schottky de puerta es similar a la mostrada en la
Figura 2.5. La capa de AlAsGa con dopado tipo-n contribuye con electrones que se
mueven libremente por la estructura cristalina hasta que resultan atrapados por los
estados mas bajos de energia, que en el caso de un HEMT se hallan justo en la he-
terointerfaz, por el lado que corresponde al AsGa. Como resultado los electrones se
acumulan en una estrecha lamina por la que se mueven libremente, y de ahi que se
acuda al término de gas electrénico bidimensional (2-DEG) para describir la conduc-
cion de electrones en este dispositivo, que por este motivo también se conoce como
TEGFET. La separacion espacial de estos electrones con respecto a las impurezas do-
nadoras por una capa de AlAsGa carente de dopado (denominada spacer layer) reduce
los procesos de dispersiéon y recombinacién, lo que produce movilidades electrénicas
muy elevadas (véase la Figura 2.2 para ilustrar esta propiedad). Para valores bajos de
la polarizacién drenador-fuente la corriente fluye entre ambos contactos a través del
gas electronico. A medida que aumenta esta polarizacién, la velocidad de los electro-
nes y la corriente se saturan, estando determinados los niveles de saturacién funda-
mentalmente por la densidad de portadores del 2-DEG. Esta densidad se controla con
la polarizacion de puerta. Es posible ajustar el espesor de la capa de AlAsGa para que
la region de carga especial de la unién Schottky de puerta se extienda por toda ella
y quede completamente libre de portadores de carga bajo condiciones normales de
operacién. Una polarizacion negativa de puerta reduce la profundidad del pozo de
potencial en la frontera AlIAsGa/AsGa. En un dispositivo de deplexién esto equivale
a reducir la densidad del gas electrénico, y con ello la corriente.

Con independencia de las favorables propiedades que se han descrito, los transis-
tores basados en la heteroestructura AsGa/AlAsGa presentan serias limitaciones. La
presencia de centros de recombinacién en el AlAsGa limita la composiciéon del alu-
minio al 25-30 %. Ademas, la heterointerfaz AsGa/AlAsGa tiene tan s6lo un pequefio
desplazamiento en la banda de conduccién, y por tanto el confinamiento de los elec-
trones en la ldmina 2-DEG es limitado. Como alternativas, las prestaciones del HEMT
convencional se han visto superadas por las siguientes estrategias:

= Heterounién de AllnAs/InAsGa sobre substrato de InP.
» HEMT pseudomérfico de AlAsGa/InAsGa sobre substrato de AsGa.
s HEMT muiltiple.
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Il. MODELADO Y CARACTERIZACION DE DISPOSITIVOS DE ASGA

De las tres alternativas propuestas, tan s6lo mencionaremos la segunda por coincidir
con el proceso que realiza la fundicién escogida para la realizacién de esta Tesis. En
la Figura 2.6b se muestra la seccién transversal de un HEMT pseudomoérfico. La es-
tructura de este transistor es similar a la de un HEMT convencional, pero incluye una
capa adicional de InAsGa no dopado. La principal ventaja del HEMT pseudomorfico
es que consigue un mejor confinamiento de los portadores en el canal, lo que repercute
de forma notable en mejorar las prestaciones del dispositivo.

II.6. Extraccién de parametros en transistores HEMT y MESFET

El proceso de determinaciéon de los parametros de un modelo estd intimamente
ligado tanto a la propia estructura del modelo utilizado como a la técnica empleada
para la adquisicién de los datos a partir de medidas experimentales. Para el disefio de
mezcladores es imprescindible disponer de un buen modelo de gran sefial que rela-
cione la corriente drenador-fuente y las capacidades del dispositivo con las tensiones
de polarizaciéon. A pesar de que las medidas en DC no son suficientes, por si solas,
para describir el comportamiento de RFE, y por tanto no se pueden extraer conclusio-
nes acerca de las capacidades del modelo, la facil ejecucion de este tipo de medidas
hace que se utilicen para determinar algunos parametros importantes del dispositivo,
como por ejemplo la corriente. No obstante los valores de los elementos del modelo
de pequefia sefial s6lo se pueden determinar con ayuda de medidas de RF. General-
mente el circuito equivalente de pequefia sefial se obtiene optimizando los valores de
los componentes que mejor se ajustan a la medida de parametros S realizada con un
analizador de redes. Para extraer informacién de gran sefial la caracterizacioén experi-
mental se extiende a un amplio rango de tensiones de polarizacién [4]. La dependen-
cia de cada elemento del modelo de pequena sefial con la polarizaciéon se determina
mediante un proceso de optimizacién que opera sobre cada conjunto de parametros
extraidos, correspondientes a los distintos niveles de polarizacion.

La medida de los pardmetros S puede ser extremadamente precisa, aunque esto
depende de la posibilidad de calibrar el analizador adecuadamente. Para la caracteri-
zacion de dispositivos en chip se puede acudir a una estaciéon de puntas de microondas
equipada con sondas coplanares. Una estrategia mds econémica, vélida también para
transistores discretos, consiste en construir un soporte de medida (test-fixture) ade-
cuado a las dimensiones del dispositivo [5]. En la Figura 2.7 se muestra un prototipo
de soporte universal para la caracterizacién no destructiva de circuitos de microon-
das, realizado en el Grupo de Sistemas de Radiocomunicacién de la Universidad de
Sevilla [6]. El test-fixture se conecta al analizador mediante conectores coaxiales, mien-
tras que estos hacen contacto con el dispositivo a través de lineas microstrip. En este
caso se requiere ademads el disefio y construccién de un conjunto de patrones de cali-
bracién, que permitan la eliminacién de errores sistematicos en el analizador [7]. La
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11.6. Extraccién de parametros en transistores HEMT y MESFET

Figura 2.7: Soporte de medida realizado en el GSR de la Universidad de Sevilla.

técnica de calibracion mds extendida con patrones microstrip se conoce bajo las siglas
TRL (through-reflect-line) [8].

En la Figura 2.8 se muestra el circuito equivalente convencional del modelo de pe-
quena sefial de un transistor FET. Aunque otras topologias que incorporan elementos
adicionales han sido descritas en la literatura, el modelo indicado es capaz de propor-
cionar un excelente ajuste con medidas de pardmetros S en un amplisimo rango de
frecuencias. Se distinguen en él dos tipos de elementos:

1. Los elementos del circuito intrinseco (g, g4, Cys, Cas, Cga, Ri y T), que dependen
de las condiciones de polarizacion.

2. Lasresistencias, inductancias y capacidades de acceso (R, Rs, Ra, Ls, Ly, L, Cpg,
Cya), elementos pardsitos que se pueden suponer constantes.

Las inductancias parasitas aparecen fundamentalmente como consecuencia de los
contactos metdlicos depositados sobre la superficie del dispositivo. Al depender de
la geometria superficial del transistor, sus valores son muy similares en MESFET y
HEMT, oscilando entre 1 y 10 pH. En el caso de transistores discretos, el encapsulado
también introduce inductancias parésitas, pero en este caso con un valor sensiblemen-
te superior, del orden de 0,1 a 0,3 H. Las resistencias Rs y R; modelan los contactos
6hmicos de drenador y fuente. La metalizacién del contacto Schottky de puerta se
modela mediante la resistencia R,. Las tres resistencias toman valores alrededor de
1Q.
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Figura 2.8: Circuito equivalente de pequefia sefial de un transistor FET. El recuadro
encierra los elementos del circuito intrinseco.

Las capacidades C,, y Cy; modelan los cambios de carga en la regién de deplexién
con respecto a las tensiones puerta-fuente y puerta-drenador, respectivamente. Bajo
las condiciones de polarizacién tipicas, Cy, es la capacidad dominante, salvo cuando
Vis = 0, en cuyo caso Cyq y Cys son iguales. La capacidad Cy; se incluye en el circuito
equivalente para modelar los efectos capacitivos entre los terminales de drenador y
fuente, y su valor es también considerablemente inferior al de C,;.

Las transconductancia ¢,, es una medida del cambio incremental que experimenta
la corriente de salida I, para una variacién dada en la tensiéon V. Es el mecanismo
intrinseco de ganancia en un FET, ligeramente superior en tecnologia HEMT que en
MESFET. Es directamente proporcional a la anchura de puerta e inversamente propor-
cional a su longitud, y por debajo de 1 MHz varia con la frecuencia. La transconduc-
tancia es incapaz de responder instantdneamente a cambios en la tensiéon de puerta.
Este retraso se puede modelar por medio del pardmetro 7, que fisicamente representa
el tiempo que transcurre durante una redistribucién de cargas posterior a una fluctua-
cién en la tension de puerta. Los valores tipicos de 7 son del orden de 1 ps en MESFET
y HEMT, y tienden a disminuir cuando se reduce la longitud de puerta.

La conductancia g4 es una medida del cambio incremental de la corriente de salida
I;5 con la tensién de salida V. Tiende a aumentar cuando se reduce la longitud de
puerta y presenta caracteristicas dispersivas a baja frecuencia mds acusadas que la
transconductancia g,,, pudiendo incluso llegar a ser un 100 % superior que en DC.

La resistencia de carga R; se incluye en el circuito equivalente para mejorar el ajuste
del pardmetro s;;. Sin embargo, en muchos dispositivos, la presencia de R, es mas
que suficiente para ajustar la parte real de s;;. Es un pardmetro dificil de extraer, y su
significado fisico es cuestionable.

Dado que la parte intrinseca presenta una topologia en “PI”, la extraccién de para-
metros se facilita si se calculan los elementos de la matriz de admitancias [9]:

RiCQSWQ . C s
Y11 = Tg + Jw ( 5 + ng) (2.3a)
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Y12 = _jwcgd (23b)
Gm eXp(—jwT)
=22 7 _ 40C 2.3
Y21 T jRiC’gsw JWlgd (2.3c)
Yoo = ga + jw(Cys + Cga) , (2.3d)

siendo D = 1+ w?*Cg R,

Las expresiones anteriores se pueden simplificar si se admite que w7 < 1y que el
término w?C, R? también es despreciable frente a la unidad. En efecto, tomar D = 1
constituye una buena aproximacién en dispositivos de bajo ruido para frecuencias
inferiores a 5 GHz. En este supuesto, se tiene:

yi = RIC2w* + jw(Cys + Cya) (2.4a)
Y12 = —jwCyq (2.4b)
Y21 = gm — JW(Cga + g (RiCys + 7)) (2.40)
Y22 = ga + jw(Cas + Cya) , (2.4d)

y asi los elementos intrinsecos del modelo de pequefia sefial se pueden extraer resol-
viendo el sistema de ecuaciones anterior en funcién de los pardmetros de admitancia:

Im = R[yo1] (2.5a)
ga = R[yz2] (2.5b)
Cpa = _ Sy (2.5¢)
w
Cys = é (Slyu] + Slyi2)) (2.5d)
Cas = 5 (Sly22] + Syi2]) (2.5e)
R, = Rlynl ~ (2.5f)
(STya] + Syaa])

_ Slya] + Slyie] _ Ry

T oR] @ (Sl + Slym)) (2.58)

Cuando se evaltan los pardmetros de admitancia a distintas frecuencias, es muy
probable que se obtengan diferentes valores de los elementos del circuito equivalente.
En el caso de g,,, y g4, las partes reales de ys; e y22 permanecen razonablemente cons-
tantes, sobre todo a frecuencias bajas, por lo que basta con hacer un promedio de los
valores obtenidos. En el caso de las capacidades, las expresiones (2.5¢)—(2.5e) mues-
tran que las partes imaginarias de yi2, y11 € Y22 deberian presentar una dependencia
lineal con la frecuencia. Si se traza la recta de regresion que mejor ajusta a la nube de
puntos de —S3[y;2] ante w, entonces se puede asignar a Cy, el valor de la pendiente de
esta recta. El resto de las capacidades se determinan de forma completamente andloga.

A frecuencias mds altas los tinicos pardmetros que requieren un esfuerzo de ex-
traccién adicional son R; y 7. La dispersién de los valores de R; es més acusada en
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transistores MESFET que en HEMT, debido a las peores caracteristicas del ruido en
los primeros [3]. Para estos casos en que en que la aproximacién D < 1 deja de ser
valida, las ecuaciones (2.3a)-(2.3d) admiten la siguiente solucién [10]:

Cpa = —%[z”] (2.6a)
Cuas = — (Slyza] + Slyia) 2.6b)
— l & X Rlyu] ’
Con = 5 @+ 90| 1+ (5715 ] o
R, — %[yu; _ (2.6d)
(Slyui] + Slyi))” + (Rlyn))

Gm = \/((%[921])2 + (Sly1] — Syea))?) (1 + w2C%R?) (2.6e)

9as = R[y2] (2.6f)
L. (Sye] — Sya1] — wCysRiR[ya1]

7= —sin ! ( . ) (2.68)

Estas expresiones son vélidas en todo el rango de frecuencias y para tensiones de
drenador superiores a 0 Volts. Por tanto, el problema se reduce a la determinacién de
la matriz de admitancias de la parte intrinseca a partir de las medidas. Suponiendo
que se conocen todos los elementos de la parte extrinseca, Dambrine y col. [11] han
propuesto una manera elegante de extraer los elementos de esta matriz consistente en
aplicar la siguiente secuencia de transformaciones (véase la Figura 2.9):

1. Efectuar la medida de los pardmetros S del dispositivo.

2. Transformar los pardmetros S a pardmetros de impedancia Z y substraer las in-
ductancias L, y Lq, que se hallan conectadas en serie.

3. Transformar los nuevos pardmetros Z a parametros de admitancia Y y substraer
las capacidades C,, y C,4, que estan en paralelo.

4. Transformar los nuevos parametros Y en Z y substraer las resistencias de acceso
Ry, Rs, Ry y la inductancia L,, conectadas en serie.

5. Por dltimo, transformar los pardmetros Z en Y para obtener la representaciéon
adecuada de la parte intrinseca.

II.6.1. Extraccién de parametros extrinsecos

A la vista del procedimiento indicado para la determinacioén de los elementos de
la parte intrinseca, no se puede conocer la matriz de admitancias si no se han extraido
previamente las resistencias, inductancias y capacidades de acceso. Los valores de las
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Figura 2.9: Método de extraccion de la matriz de admitancias de la parte intrinseca.

resistencias parésitas R,, R, R; se pueden estimar con medidas en DC de la caracte-
ristica corriente-tension bajo polarizacion directa. El método de Fukui [12] est4d basado
en la medida de la corriente de puerta en funcién de la tensién DC de puerta aplicada
bajo tres condiciones diferentes:

1. Se termina el drenador en circuito abierto y la fuente en cortocircuito. La resis-
tencia que se mide se puede expresar como: R; = R, + R;.

2. Se termina el drenador en cortocircuito y la fuente en circuito abierto, volviéndo-
se a medir la resistencia, que ahora se corresponde con: R;; = R, + Ry.

3. Los terminales de drenador y fuente se dejan en cortocircuito. La nueva resisten-
cia equivalente es: R;;; = R, + R4Rs/(R4 + Rs).

Con estas tres medidas se tiene un sistema de ecuaciones que permite extraer las re-
sistencias pardsitas a partir de las expresiones:

Rg = R[U — \/R%H — R[H(R[ + RH) + R[RH (27&)
R,=R; - R, (2.7b)
Rq= R — Ry (2.7¢)
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Dado que los valores resultantes pueden ser sensibles a las condiciones de polariza-
cién, es conveniente que las medidas de R;, R;; y Ry vayan acompafiadas de un
analisis de regresion lineal para un mejor ajuste de los datos.

Para la extraccién de las inductancias parasitas se distinguen dos técnicas, depen-
diendo de que hagan uso de medidas de RF realizadas en caliente o de datos obtenidos
bajo Vys = 0 (FET frio). El primer método tiene la ventaja de que opera sobre el mismo
conjunto de medidas que se utilizan para la caracterizaciéon de la parte intrinseca [13],
aunque no sirve para extraer las capacidades parésitas. Consiste en un método itera-
tivo que ajusta los valores de las inductancias hasta que se produce la convergencia
entre los parametros de impedancia medidos y los del modelo. Si se dispone de me-
didas de los elementos de la matriz de impedancias (Z;;) a un conjunto de frecuencias
lo suficientemente altas como para que la reactancia de las inductancias parasitas no
sea despreciable, pero lo bastante bajas para despreciar el efecto de las capacidades de
acceso, entonces los elementos de la matriz de impedancias de la parte intrinseca (z;;)
pueden expresarse segun:

211 = Z11 — (Ry + Rs) — jw(Ly + Ly) (2.8a)
212 = Z12 — Jwil (2.8b)
291 = Zo1 — jwly (2.8¢)
zog = Zap — (Rq + Rs) — jw(La + L) (2.8d)

El anélisis de las partes imaginarias permite la extraccién de las inductancias a par-
tir de las pendientes de las rectas de regresion lineal de las diferencias AZ;; =
J([Zij] — Szi;]- Notese que las resistencias pardsitas pueden extraerse también, ya sea
por el método de Fukui o mediante las diferencias entre las partes reales de las impe-
dancias. El proceso arrancaria haciendo cero las inductancias en la primera iteracién y
calculando AZ;;. Con los nuevos valores de Ly, se recalculan los elementos de la parte
intrinseca y se halla su matriz de impedancias, volviéndose a evaluar a continuacién
AZ;; antes de actualizar las inductancias. La convergencia es rdpida, y generalmen-
te basta con un par de iteraciones para que el error sea inferior al 5% en todos los
elementos del modelo.

La segunda técnica tiene el inconveniente de que requiere un esfuerzo adicional en
la caracterizacién del dispositivo en RF, aunque Diamond y Laviron [14] han sefialado
que la medida de parametros S con V;, = 0 permite una extraccién mas precisa de los
elementos pardsitos, debido a que la estructura del circuito equivalente es més simple.
Siguiendo esta idea, Curtice y Camisa [15] han propuesto un método de extraccién de
parésitos que optimiza una funcién de error construida a partir del circuito equiva-
lente del FET frio mostrado en la Figura 2.10a, si bien los valores 6ptimos para los
componentes son sensibles a los valores iniciales y al método de optimizacién.

Cuando Vs = 0, el canal bajo la puerta se puede modelar mediante una red RC
distribuida cuyos pardmetros son la resistencia del canal (R,.) y la impedancia equi-

29



11.6. Extraccién de parametros en transistores HEMT y MESFET

Ly R,
Cpg Tro-mmmmmfrmmm : G
T T 1.
C'T CI CI C__: Rq La -+ ARgy % Lac,
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Ls RS : R R(=:= R E I de .
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(a) (b)
Lg Ry Cp Rq Lq

Figura 2.10: Circuitos equivalentes para FET frio. (a) Modelo para Vs >V, .
(b) Modelo distribuido del canal bajo la puerta. (c) Modelo para Vs <V, .

valente de la barrera Schottky (Z4,) (véase la Figura 2.10b). Cuando la puerta esta
fuertemente polarizada la dependencia exponencial de I, con V,, hace que el efecto
capacitivo de la puerta desaparezca y que Zg, pueda sustituirse por una resistencia.
Asimismo pueden despreciarse las capacidades parésitas C,, y C,4, expresandose los
pardmetros Z como sigue [11, 16]:

R, ,
Zn=Rs+ Ry, + 5t Ray + jw(Ls + Lg) (2.9a)
R, .
212 = 221 = Rs + 7 + jWLS (29b)
Z22 = Rs + Rd + RC + jW(LS + Ld) (29C)

Obsérvese que las partes imaginarias de los pardmetros de impedancia varian lineal-
mente con la frecuencia, facilitando asi la extraccién de las inductancias. Las resis-
tencias parésitas pueden extraerse mediante el analisis de las partes reales, si se afiade
una condicién adicional, como podria ser el valor de la suma R+ R, hallado mediante
el método de Fukui, y advirtiendo que la parte real de Z;; crece como 1/1,,.

En cuanto a las capacidades paréasitas interesa polarizar la puerta por debajo de
la tensién de pinch-off para que el canal quede cortado y pueda representarse por
una capacidad de borde (C}) que modele la regién de deplexién a ambos lados de la
puerta (véase la Figura 2.10c). En este caso, las resistencias e inductancias no influyen
en la parte imaginaria de los pardmetros de admitancia, que adoptan las expresiones

siguientes:
1] = jw(Cpy + 2Cy) (2.10a)
Slyi2] = Slya] = —jwCy (2.10b)
Sy22] = jw(Cy + Cpa) (2.10¢)
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Il. MODELADO Y CARACTERIZACION DE DISPOSITIVOS DE ASGA

Las tres incognitas se pueden determinar a partir de las pendientes de las rectas de
regresion lineal.

Recientes avances realizados por Camacho [17] han puesto de manifiesto algunas

limitaciones de los modelos cuasi-estaticos en la caracterizacién de los dispositivos
FET.

II.7. Modelos de gran sefial

A lo largo de las tltimas décadas son numerosos los modelos empiricos que han
sido publicados en la literatura y que describen las caracteristicas de gran sefial de
transistores MESFET y HEMT. Dado un dispositivo y una aplicacion concretas, la se-
leccién 6ptima de un modelo depende de muchos factores, incluyendo la simplicidad,
eficiencia computacional, y la precisién. Para la elaboracién de un modelo empirico,
la estrategia habitual parte del estudio de las caracteristicas del dispositivo, extraidas
a partir de medidas, y se propone una funcién matematica que se comporte de la mis-
ma manera. Estas funciones incluyen pardmetros que se escogen convenientemente
para ajustar el modelo a las caracteristicas medidas. Estas caracteristicas no lineales
se corresponden con elementos del circuito equivalente. En la Figura 2.11 se pueden
localizar los principales elementos no lineales que aparecen en los modelos de gran
sefal:

= La corriente drenador-fuente /,,, funcién de las tensiones V,, y Vg, y de la que
dependen la transconductancia G,, y la conductancia de salida G ;.

» La capacidad puerta-fuente Cj,.

» La capacidad puerta-drenador Cy,.

» Los diodos D, y D4, que modelan la corriente de puerta bajo polarizaciéon di-
recta de la unién puerta-fuente, y la corriente de avalancha drenador-puerta, res-

Dyd
i
Lg Ry N Cyd R4 Lq
H M TI—o
Cpg I ‘65 - CgS Ids(‘/gs, ‘{Is) + I de
gs ? R; Cds T chls

Figura 2.11: Circuito equivalente para el modelo de gran sefial de un FET.
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pectivamente.

Teniendo en cuenta que los diodos se pueden modelar facilmente por medio de la

Iy =1, [exp (SZJT) - 1] (2.11)

donde V; es la tensién a través de la unién, y que estd generalmente aceptado que la

ecuacién de Schockley:

no-linealidad dominante en transistores HEMT y MESFET es la fuente de corriente
145(Vys, Vas), €l siguiente estudio se centra en los tres primeros pardmetros de la lista.
Partiendo de modelos clasicos de propésito general, se dedicard especial atencién a
atencion a aquellos modelos que se han utilizado con éxito para el anélisis de mezcla-
dores activos. Dado que la mayoria de estos modelos no se comportan suficientemente
bien para describir las caracteristicas de los transistores bajo V;; = 0, se comentardn
algunos modelos que se han utilizado para el anélisis de mezcladores resistivos. Por
altimo, se concluird esta seccién con el modelo propuesto por la fundicién con la que
se ha trabajado para la realizacién de esta Tesis. Aunque constituyen una ayuda valio-
sa para el disefio de nuevos dispositivos, no se discutiran aqui los modelos basados en
caracteristicas fisicas [18], debido a que su uso no esté tan extendido entre la mayoria
de las aplicaciones de disefio de circuitos.

I1.7.1. Modelos bésicos
Modelo de Curtice cuadrético

La estructura del modelo propuesto en [19] es similar a la Figura 2.11, con la ausen-
cia del diodo D,4. Los tinicos elementos no lineales que contempla son la fuente de
corriente 145(Vys, Vas, 7) v la capacidad Cy,. Para la descripcion de la corriente se pro-
pone la siguiente funcién analitica:

Lis(Vys, Vas) = B(Vys — Vir)? - (1 + AVy,) tanh(aVy,) (2.12)

Por tanto, el modelo comprende cuatro pardmetros que deben ser ajustados: «, 3, A
y Vr. Cada uno de los factores que constituyen la ecuacién (2.12) resalta un aspecto
diferente de la caracteristica I/V. Asi, 3(V,s — Vr)? modela la dependencia aproxi-
madamente cuadratica de la corriente de drenador con respecto a la tensién V. El
siguiente término se utiliza para describir la conductancia de salida, que depende del
pardmetro \. Finalmente, la saturacién de la caracteristica //V se modela por medio
de una funcién tanh. Mientras mayor es el parametro o, los efectos de saturacién se
aprecian mas rapido.

La transconductancia y la conductancia de salida se obtienen derivando (2.12) con
respecto a Vi y Vy,, respectivamente:

8Ids 2
G, = 3_‘/2]3 =20(Vys — V) - (1 + AVy,) tanh(aVys) = mfds (2.13)

2R



Il. MODELADO Y CARACTERIZACION DE DISPOSITIVOS DE ASGA

) a(l + )\Vds)
cosh?(a V)

0l
= =& BV, — Vp)?

Gye = -
OV,

+ Atanh(aVys) (2.14)
Obsérvese que el modelo predice que todas las derivadas de la transconductancia son
cero a partir de orden 3, siendo ésta una de las principales limitaciones del modelo de
cara a su aplicacioén a circuitos fuertemente no lineales, como ocurre con los mezcla-
dores.

Para la inclusién de los efectos del retardo de trénsito, se sugiere que la depen-
dencia de la corriente con V sea de la forma 1,;[Vs(t — 7), Vys]. Una forma sencilla
de introducir este pardmetro consiste en calcular la derivada temporal de la corriente
aproximadndola por un cociente incremental:

dIdS(V) ~ Ids(v) - Ids(v — T) N [ds(v _ 7.) ~ Ids(v) —_ TdIdS—(V) (215)

dt T dt

Para evaluar la derivada se utiliza la regla de la cadena:

d[ds(v) — aIds(V)

v,
dt OVys '

" (2.16)

Vds

En cuanto a la capacidad puerta-fuente, se sugiere una expresién analitica derivada
de la capacidad de una unién metal semiconductor ideal:

C1950

Vgs
L=

Cos(Vgs) = (2.17)

donde Cyy es el valor de la capacidad en ausencia de polarizacién, y V;,; el potencial
de contacto de la barrera Schottky. La capacidad puerta-drenador puede describirse
con ayuda de la misma expresién analitica, si bien su valor es mucho més pequefio en
condiciones normales de polarizacion.

Una variante de este modelo es la propuesta de Statz y col. [20], que critican la
dependencia cuadrética de la corriente con V,, para valores elevados de la diferencia
Vys — Vr, sosteniendo que este comportamiento es aproximadamente lineal:

BV = Vp)?

I, (1 4+ A\Vys) tanh(aVys) (2.18)

Obsérvese que tanto (2.12) como (2.18) describen la corriente como una funcién
separable en las variables Vy,, Vs, esto es, 1y = F1 (V) Fa(Vys).

Modelo de Materka-Kacprzac

El circuito equivalente del modelo de Materka-Kacprzac [21] se corresponde con
la Figura 2.11, incluyendo los diodos D, y D,4, para los que se asume una caracte-
ristica corriente-tensién similar a la ecuacion (2.11), con dos pardmetros de ajuste. La

224G



I1.7. Modelos de gran senial

capacidad puerta fuente se determina con la expresién (2.17) cuando V,; < 0,8V};. Para
valores superiores de la tension, se aproxima la capacidad por una recta de pendiente
igual a la derivada dCs/dV,, evaluada en V,; = 0,8V},.

La diferencia mads significativa de este modelo con respecto al de Curtice se encuen-
tra en la expresion de la corriente, y en una modificacién de la tensién de pinch-off que
contempla la dependencia de este voltaje con V,:

Las(Vios Vi) = Loy (1 Y22 "t Ve (2.19)
ds\Vgsy Vds) — Ldss VT vaS_VT .

donde
V=V +9Vas (2.20)

El parametro I, es la corriente de saturacion para V,; = 0, y V, es la tension de
pinch-off de un dispositivo ideal de ley cuadratica para la corriente. El pardmetro « se
utiliza como en el modelo de Curtice, mientras que ~ es otra constante de ajuste del
modelo que se utiliza para definir la tensién de pinch-off efectiva. Para tener en cuenta
el retardo de trdnsito la corriente instantdnea se calcula a partir de (2.19) sustituyendo
Vys(t) por Vys(t — 7). Las expresiones de la transconductancia y de la conductancia de
salida se obtienen por derivacién de la corriente:

_2[dss Vs a‘/ds avdsIdss a‘/;ls
G,, = 1 — =2 ) tanh — h? [ —=— 2.21
Vr ( VT) . <Vqs—VT> Vi o (Vgs—VT) @.21)

2 I
Gds _ ’7‘/575 dss (1 . %s) tanh( O[V;is ) +

i T L T L gs i T
1 ) gs T Y Vds| S€ h V . vV .

Este modelo ha sido mejorado por Fernandez, Newport, Zamanillo y col. para
corregir ciertas desviaciones respecto del comportamiento real de los FETs, que se po-
nen de manifiesto cuando se utilizan medidas pulsadas de la caracteristica //V [22].
Es el caso de la dispersion a baja frecuencia de la transconductancia y la conductancia
de salida (desde DC hasta varios centenares de kHz), o las variaciones del punto de
trabajo por calentamiento y de la resistencia del canal en funcion de las tensiones de
puerta y drenador.

Modelo de Curtice-Ettenberg

Curtice y Ettenberg [23] modificaron el modelo original de Curtice para conseguir
un mejor ajuste en la relacion entre la corriente de drenador como funcién de la tensién
puerta-fuente. El modelo original asumia que esta relacién se comportaba siguiendo
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Il. MODELADO Y CARACTERIZACION DE DISPOSITIVOS DE ASGA

una ley cuadratica. Una aproximacién ctibica en esta relaciéon proporciona un grado
de libertad adicional para el ajuste de las caracteristicas del dispositivo:

Lis = (Ao + AVi + A V2 + A3VP) - tanh(y V) (2.23)

donde V] es la tensién de entrada. Los coeficientes A; se extraen a partir de medidas
en la regioén de saturacién minimizando el error cuadrético medio. Para incluir el fe-
némeno de incremento de la tensién de pinch-off con el aumento de la tension V,, se
considera:

Vi=Voult = 7) - [1+ 8 (Vi — Vas(1))] (2.24)

donde 3 es el parametro que controla el cambio en la tensién de pinch-off y V. es la
tension drenador-fuente (en saturacion) a la que se han extraido los coeficientes A;. El
retardo de transito se asume también proporcional a la tension V,:

T=As- Vds(t) (2'25)

La conductancia de salida es una funcién que depende fuertemente de V,, y V.
Hallando la derivada de la corriente del modelo se obtiene el siguiente resultado para
la conductancia de salida de pequefia sefial en RF:

1 Y145 - sech? [y Ve (1)]
Gas = — GnoBVs 2.26
a5 = Fon G0V e T TV (0) (2.26)
donde
Gmo = (A1 + 2A45V1 + 343V7) - tanh [yV(2)] . (2.27)

Los tres términos que comprende G4, se pueden interpretar como: una conductancia
fija; una conductancia de substrato que provoca el cambio en la tensioén de pinch-off
con Vy,; v una conductancia de canal que sélo es importante por debajo de la regiéon
de saturacion. El resultado es que la conductancia de salida en RF depende de V;, y
Vi

En cuanto a la transconductancia, su expresion viene dada por:
G = G [L+ 5 (Vi = Vas(1))] - (2.28)
El coeficiente 3 provoca un descenso de la transconductancia cuando aumenta la ten-
sion Vy,, fendmeno consistente con el comportamiento de los FETs de AsGa.
I1.7.2. Modelos para la regién de saturacion

Modelo de Maas-Neilson

Todos los modelos anteriores se justifican por su fidelidad en la reproduccién de
las caracteristicas I /V' y QQ/V de los dispositivos FET. No obstante, salvo en contadas
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excepciones, los modelos no tienen en cuenta la aproximacién de las derivadas de di-
chas caracteristicas, aun cuando éstas son realmente criticas en la determinacién de los
niveles de intermodulacién. Expresiones de 1,;5(Vs, Vis) como (2.23) resultan adecua-
das para el andlisis no lineal de ciertos circuitos de microondas, cuando es suficiente
con una buena prediccion de la transconductancia. Sin embargo, (2.23) es incapaz de
producir estimaciones validas de los niveles de intermodulacién, debido a que la for-
ma funcional de las derivadas no se corresponde con la del dispositivo real. Los coe-
ticientes del desarrollo en series de Taylor de I, varfan con V,, en una dependencia
progresivamente mas compleja a medida que aumenta el orden, mientras que las deri-
vadas de (2.23) son cada vez de estructura mds simple, llegando incluso a desaparecer
cuando n excede el orden del polinomio.

La expresion propuesta por Maas y Neilson [24] modela la caracteristica //V como
una funcién lineal mds una desviacién de la linealidad representada por una serie de
Fourier:

L4s(Vys, Vas) = [aor + aq sen(z) + ag sen(2x) + as sen(3z) + a4 sen(4z)] - tanh(a'Vys)
(2.29)

donde
‘/gs - VT

QZ’ZTF—VM_VT

siendo V), la maxima tension de puerta para la que el modelo es vélido. Nétese que el

Vi < ‘/;75 < V]V[7 Vs >0 (230)

rango de tensiones comprendido entre Vi y V), estd escalado para que z € (0, 7). En
la mayoria de los dispositivos es suficiente con incluir en el modelo los tres primeros
armonicos.

Para obtener una representacion adecuada de la caracteristica //V, se ajusta es-
te modelo a la corriente /;,(Vjs, Vys) medida y sus derivadas mediante el método de
descomposicion en valores singulares (SVD) para resolver la ecuacion:

D-A=1I (2.31)

donde I es un vector con medidas de I,5(V,s, Vis) y sus derivadas, A = [ag a1 az ag a4)”,
y D una matriz de disefio con las funciones base y sus derivadas evaluadas a distintos
valores de V.

Modelo de Angelov (Universidad de Chalmers)

Los modelos de la Seccién I1.7.1 estdn concebidos para describir el comportamien-
to de gran sefial de dispositivos MESFET. A pesar de que también se pueden ajus-
tar a la caracteristica //V de transistores HEMT, existen ciertas propiedades de estos
altimos que no quedan realzadas cuando se hace uso de dichos modelos. Entre las
no-linealidades involucradas en el comportamiento de los dispositivos FET, la trans-
conductancia es una de las més criticas al influir decisivamente en la predicciéon de
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importantes efectos de gran sefial. La diferencia mds significativa entre las transcon-
ductancias de dispositivos HEMT y MESFET es la existencia de un pico en los prime-
ros, a partir del cual la transconductancia se degrada. Uno de los primeros modelos
en que aparece explicitamente la caracterizacién de este fendmeno se debe a Miller
y col. [25], en el que se corrige la transconductancia de modelos clasicos de gran sefial
para MESFET con un término que tiene en cuenta el pico de la transconductancia:

G = Grrrr — f(Vas)€ (Vgs — Vir)¥ (2.32)

donde f(V;,) es una funcién no lineal separable en V;;, propia de cada modelo!, V. la
tensién V,, en la que se alcanza el maximo de la transconductancia, y &, ¢ dos para-
metros de ajuste.

En el modelo de Angelov [26] la corriente se expresa mediante el producto de dos
funciones separables en Vi, y Vi, esto es: I4s(Vys, Vas) = Laa(Vys) - Iap(Vas). El término
I45(Vys) es el mismo que se utiliza en el modelo de Curtice. Sin embargo, para I44(V;)
se propone una funcién cuya primera derivada tenga el comportamiento caracteristico
en forma de campana, propio de dispositivos HEMT:

I4s = Iy (1 + tanh(¢))) - (1 + AVys) tanh(a'Vy,) (2.33)

donde I, es la corriente de drenador en el punto de méxima transconductancia y v
una serie de potencias centrada en V), que varia con V,, segun:

Y =Pi(Vgs — Vi) + Po(Vys = Vi) + Pa(Vgs — Vir)* + . ... (2.34)

El modelo es lo suficientemente preciso incluso cuando se aproxima ) por medio
de una funcién lineal. En una primera aproximacién los diferentes parametros del
modelo pueden ser determinados por inspeccién de las medidas de la corriente efec-
tuadas en saturacion. Asi, A se extrae de la pendiente de la caracteristica 745/ Vas, Lok
y V,r se determinan en el pico de la transduconductancia G,,,;, que a su vez se ob-
tiene a partir de la transconductancia medida G, teniendo en cuenta el efecto de
realimentacion debido a la resistencia de fuente R,, que puede obtenerse a partir de
medidas en DC:

Gmpkm
= mpkm 2.35
¢ o 11— RsGmpkm ( )

El parametro P, se puede expresar como

Gk Gk
P, = mp ~ —mpk 2.36
YT L+ M) T Ly (2.36)

En algunos HEMTs V,,; depende débilmente de V;, en la region de saturacion. Para
tener en cuenta este efecto puede tomarse V,, = Vo + 7Vis.

!Por ejemplo, en el modelo de Curtice puede tomarse f(Vys) = (1 4+ AVys) tanh(aVys).
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El mismo tipo de funciones su utiliza para modelar las no-linealidades de las ca-

pacidades Cy, y Cyq:
Cys = Cyso [1 + tanh(e)q)] - [1 + tanh(z)s)] (2.37a)
Cya = Cyao [1 + tanh(e)s)] - [1 — tanh(e)y)] (2.37b)
donde
U1 = Pogsg + PigsgVys + PagsgVes + PagsgVos + - - (2.38a)
7/)2 = POgsd + Plgsd‘/ds + PQgstZiZS + -PLSgst;g9 + ... (238b)
V3 = Pogag + PigagVys + PagagVes + PagagVi + - .- (2.38¢)
Y4 = Pogaa + (Prgaa + PrecVs) Vs + PogaaVgs + PagaaVig, + - - - (2.38d)

El término P;..V,sVys refleja el acoplamiento de V,, y V4 en Cyy. Cuando basta con
una precision del 5-10 %, las funciones ¢; pueden ser aproximadas por sus términos

lineales:
Cys = Cyso [1 + tanh(PygsyVys)] - [1 + tanh(PrysqVya)] (2.39a)
ng = CgsO [1 —|— tanh(Plgdg%S)] . [1 — tanh(PlgddVdS —I— Plcc‘/gs‘/ds)] (239b)
Si ademads se asume despreciable el acoplamiento entre V,, y Vg, en C,4, entonces re-
sulta:
Cya = Cyso [1 + tanh(PrgayVys)] - [1 — tanh(PygaqVas)] - (2.40)
Modelo de Pedro

Se trata de un modelo empirico que ajusta la relacién G,,(V,;) partiendo de con-
sideraciones sobre el comportamiento fisico del canal [27]. En lugar de modelar la
region activa del dispositivo como un canal conductor uniforme sobre un substrato
aislante ideal, se contempla el efecto de la profundidad de la regién de deplexion,
d(V), funcién del potencial puerta-canal, V, suponiendo diferentes perfiles de dopa-
do, N(y) = N,y" (véase la Figura 2.12). Mediante la ecuacién de Poisson se llega a la
siguiente ecuacion integral:

q (V)
V==t [ NGy i @.41)
0
El exceso de carga en la region de deplexion se puede expresar como:
a(v)
Qg = qLW N(y)dy, (2.42)

0
y la corriente /;, estd determinada por la carga restante en la parte activa del canal,
que se extiende desde d(V') hasta una profundidad A., y se desplaza a una velocidad

V!
Ae
Ias = qusW N(y)dy. (2.43)
d(v)
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Figura 2.12: Seccion transversal sencilla de un FET de AsGa para el modelado ba-
sado en caracteristicas fisicas.

la evaluacién de la transconductancia G,,,(V') y de la capacidad Cy, es inmediata a
partir de (2.43) y (2.42).

Tras evaluar d(V') resolviendo (2.41) y simular el comportamiento de ,5(Vy;) v
G (Vys) para los distintos perfiles de dopado, se concluye que existen caracteristicas
similares que indican que a pesar de la diversidad de dispositivos FET de AsGa, todos
presentan una dependencia comtin de /4 con V,
truir un modelo empirico. En particular, es posible distinguir dos regiones diferentes

lo que justifica la idoneidad de cons-

en la caracteristica G,,(Vy,): para pequefias profundidades de deplexién bajo alta po-
larizacion V,, y la correspondiente al efecto de roll-off en el dopado canal-substrato.
Para la primera region el perfil de dopado se puede representar por N,y" (n > —2),y
la dependencia de la profundidad de la zona de deplexién con V,, se obtiene analiti-
camente a partir de (2.41):

1
Vi, Voo\ e
d = " 2)(1 -2 2.44
) = |G+ (1-12)| 7 .44)
y la transconductancia se expresa como:
1 1

Vi, V.. \1 we V..\ e
Gn(Viys) = v, W - 2) (1 -2 =G 1 -2 : 2.45
- (- )] () e

Para la otra regién no es posible obtener una solucién analitica de (2.41), de ahi que
se acuda a una expresién empirica de la forma G,,o[1 + tanh(u)], siendo u es una fun-
cién monoétona de V. Para generar 1;,(Vis, Vis), G debe ser integrable e incluir la
dependencia con V. La forma elegida es:

Vos
Vi

G (Vgs, Vas) = Gmo (1 — >_n+2 [1 + tanh(u)] tanh(aVys) , (2.46)

V. Es)
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donde

1
U= -
2 Vr

tiene una correspondencia andloga con la altura de la regién activa del canal, h =

C—A (Vb - VQS) +] (2.47)

Ae — d(Vys), y Vi, Ay C son pardmetros de ajuste. Para tomar en consideracién la
variacion de la tensiéon umbral Vi con V;,, se modela esta dependencia como en (2.20).
La expresion resultante para la corriente I, es, por tanto:

Las(Vgs: Vas) = 0 {u + In exp(u) + exp(—u)]} tanh(aVys) , (2.48)
y para garantizar la consistencia entre G,, (V) y Cys(Vys) se toma:

Vi — Vo) 72
Cys(Vys) = Cpo 7 [1+ tanh(u)] + Cpy (2.49)
T

siendo (), la componente parasita de Cy; medida con el dispositivo al corte.

El ajuste de los pardmetros del modelo se realiza a partir de medidas de microon-
das de G, G4s y Cys, para evitar los efectos dispersivos a baja frecuencia.

Modelo de Allam (Universidad de Lille)

En lugar de seguir las técnicas convencionales, basadas en la caracterizacién (gene-
ralmente en DC) de la corriente I,,(Vs, V) para distintas condiciones de polarizacion,
el modelo de Allam y col. [28] propone el ajuste de los parametros G,,,, G4s y Cys €X-
traidos a partir de medidas en RF a través de procedimientos como los descritos en
la seccion anterior. Se trata de un modelo vélido en la zona de saturacién, ya que se
asume que los elementos no lineales dependen exclusivamente de V,, hipétesis que
sOlo se puede justificar en aplicaciones en las que V;, permanezca préximo al valor de
reposo Vpso.

La descripcién de G, G4s y Cys Se basa en expresiones polinémicas de orden ade-
cuado para proporcionar el mejor ajuste con los valores medidos:

Gm(‘/gs, VDSO) = (ao + alVgs + CLQ‘/;S + - CLn‘/gT;) . F(‘/gs) (250&)
Gds(‘/gsu VDSO) = (bO + bl%s + bg‘/;s + e an!;) ’ F(‘/QS) (250b)
Cgs(‘/gsa VDSO) - (CO + Cl‘/gs + 02‘/925 + - ch;;) : F(V;]S) (25OC)

donde F'(V,;) es una funcién no lineal que se escoge para que la representacién de los
parametros del modelo sea aproximadamente constante por debajo de la tensién de

pinch-off:

F(Vys) = 0,5{1 + tanh[40(V,, — V,)]} (2.51)
La corriente de drenador y la carga de la capacidad puerta-fuente se obtienen por
integracion:
Vos
lys = Gn(Vys, Vbso) AV, + Gas(Vs, Vbso) - (Vas — Vibso) (2.52a)
Vb
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Vys
Qps= | CoulVL, Viso) AVl + KV, (2.52b)

Vo

donde K es el valor constante de la capacidad C; por debajo de pinch-off.

Modelo de Peng (Universidad de Michigan)

En conformidad con Maas y Neilson, Peng y col. destacan el papel critico de las
derivadas de la corriente para la descripcién de productos de intermodulacién, por lo
que proponen un modelo directo de la segunda derivada [29]. La expresion analitica
de G,,2 se compone de una funcién gaussiana mds un término lineal dependiente de

Vos?
_ V:fls_vgp ’
Vo

Vapr Voo ¥ Vg son pardmetros de ajuste. Estrictamente

G = G exp + G (Vs = Vi) (2.53)

G//

m0’

Los coeficientes G’

mx/
todos ellos son funcién de Vj,, aunque la variacion de estos parametros puede ser
10214,
20V,
la transconductancia G,, y la tercera derivada G,,,;3 se pueden obtener respectivamente

ignorada si el FET esta polarizado en saturacién. Teniendo en cuenta que G2 =

por integracién y derivada de (2.53):

Vgs =V,
G =G Vo /T [1 + erf (%)] + G o (Vs — Vi )? (2.54a)
go
2G! . Ve — Vi \| 1
Gm3 - 3‘/920 (‘/;]s B V;]p) exp [— (%) + gG;:LO (254b)

I1.7.3. Modelos para FETs resistivos o polarizados en la regién lineal
Modelo de Virk-Maas

En un FET resistivo, el canal se utiliza como una conductancia controlada por la
tension de puerta, y su caracteristica //V es necesariamente una funcién de las ten-
siones Vs y V5. Es necesario que el modelo reproduzca no sélo las derivadas de la
corriente respecto de las tensiones de control, sino ademads las derivadas parciales con
respecto a ambas tensiones. La mayoria de los modelos que son capaces de reproducir
las derivadas de la transconductancia en la region de saturacién no se comportan bien
en la zona lineal. La dificultad fundamental radica en modelar con suficiente precisién
todos los términos de una expansién bidimensional en series de Taylor de la corriente.

La formulacién del modelo de Virk-Maas [30] estd basada en medidas de la con-
ductancia no lineal del canal, y como estas medidas se relacionan con los coeficientes
de expansion de la serie de Taylor. En la Figura 2.13 se muestra el circuito equivalente
de un FET al que no se le aplica polarizacién de drenador. La corriente se ajusta a las
medidas de los coeficientes de Taylor por medio de la siguiente expresion analitica:

NN
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Rg ng Rd
o—\WW\ n l I YZWW—oO
‘/gs —|— Cgs ‘{18 L]s( %S ’ ‘/Cvls)
R

Figura 2.13: Circuito equivalente de un FET resistivo. Modelo de Virk-Maas.

Vis BVgs — Vs + 6\ 2
[ds(vsa Vds) = I 35_ -2 ( +
B 3/2
- (VQTW)  F(Vys, Vas) + Vs + 6V + evd?;} (2.55)
p
donde
1 2
F(Vyq, Vi) = 3 {1 += tan~! o (Vs — Vs + V,, — ¢>)]} . (2.56)

Teniendo en cuenta que no existe polarizacion aplicada al terminal de drenador, la
capacidad puerta-canal se divide aproximadamente a partes iguales entre las capaci-
dades Cys y C,q, que se modelan como capacidades ideales de barrera Schottky con
dopado epitaxial uniforme:

Cgs = ng(‘/gsa V;is = 0) = T C190 ~ OgsO ~ ngO . (257)

Modelo de Fujii

El célculo numérico de las derivadas a partir de la medida de 1,,(Vs, Vis) resulta
poco practico para valores bajos de V;;, debido a que la corriente que se mide es peque-
fia y a menudo las tolerancias del proceso de medida enmascaran las no-linealidades
que se desean caracterizar. En lugar de centrarse en la corriente /,,, Fujii y col. propo-
nen un modelo para la conductancia Gg,(Vs, Vi) [31, 32]. El circuito equivalente de
este modelo se muestra en la Figura 2.14, destacando por su estructura completamen-
te simétrica. A excepcion de la conductancia y las capacidades Cy; y Cyq, el resto de
los elementos se asumen lineales.

La expresion analitica de G 4,(Vs,

Angelov, si bien no se construye mediante el producto de dos funciones completa-

Vis) comparte cierto parecido con el modelo de

mente separables en V;, y V,,. Teniendo en cuenta que la pendiente de la curva de G;

Nk
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.
T Cpgd Ga  R; %Rd
o—+TTINANNH Gy (Vs Vi) =~ Cys = Cpd
o R, ds (Wgs» Vas) ds pds
— Cpgs + Vgs — §Rs
.
S

Figura 2.14: Circuito equivalente para el modelo de gran sefial de un FET resistivo.

frente a V;; depende de V, se prefiere escribir:
Gas(Vs, Vas) = Fi(Vys) - Fo(Vys, Vas) (2.58)

Para F}, la dependencia de G4 con V,, cuando V; = 0 se representa suficientemente
bien por medio de la funcién tanh:

Fi(Vys) = Fupe [1 4 tanh())] (2.59)

donde Fi,,; es la pendiente de la curva de F; frente a V,, evaluada en un punto de V;, =
Vent correspondiente al centro de la zona lineal, y # la siguiente serie de potencias:

w == Pl(‘/gs - ‘/cnt) + PQ(‘/gs - ‘/cnt)Q + PS(%S - ‘/cnt)g + ... (260)

siendo P, pardmetros de ajuste.

La funcién F, representa la dependencia de Gy y sus derivadas con V,:
F2(VQS7 VdS) =1- [Al(VQS)lvd8| + AQ(V;}S)|V218|2 + A3(V98>|Vd8’3 + - ] (2-61)

donde A, son coeficientes de ajuste dependientes de V,,. Para alcanzar una aproxi-
macién aceptable es suficiente con incluir en el modelo A; y A3 (segtin las medidas
realizadas por Fujii A, es practicamente cero). El primer coeficiente se puede ajustar
por medio de una ecuacién similar a (2.59), mientras que para A;(V,;) se propone la
siguiente funcién:

F1(Vgs) = Fone [(1 4+ AVs) + tanh(z))] (2.62)

donde ) es un parametro de modulacién similar al que aparece en el modelo de Cur-
tice.

En cuanto a la capacidad C,,, para expresar la dependencia con V,, se construye la
siguiente expresion:
Ogs(‘/gs) = Fcnt [1 + Ofs tanh(djﬂ (263)

NGA
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dond
onde Coin

2.64
Fcnt ( )

Cro=1-

y Cymin €s el valor de C,, cuando V,, < V.

Modelo de Garcia (Universidad de Cantabria)

En un intento por reproducir las derivadas de la corriente en la regién lineal, Garcia
y col. [33] acuden al modelo de Shockley para la operaciéon de un dispositivo JFET en
zona lineal:

2 {(vds 06— Vo) — (6~ wq } el =065

Iis = Go{ Vas — =
¢ { 3 (6 — Vp)1/2 V, < Vya< o

Dado que estd ampliamente aceptado que la tensiéon de control efectiva de la re-
gion de deplexion esta limitada por V), y el potencial interno ¢, se puede sustituir V;;
en (2.65) por V,, — V,4 y transformar las tensiones Vi, y V,q en magnitudes efectivas.
Para asegurar una transicién continua y diferenciable en el intervalo entre V, y ¢, se
propone la siguiente transformacion:

Vywes = 6+ % (8o (Vysoua — 6) — In (2cosh [, (Viaus — 6)])) (2.662)
Vizaus = Vpo + % {O‘m(vgﬂ: - Vpﬂ:) +1In (2 COSh[aw(Vg:c - sz)])} (2.66b)

donde x = s para V,, y x = d para Vjq.

Los pardmetros 3, y (4 estan relacionados con la transicién del potencial interno
y no son criticos en la reproduccién de las derivadas de la corriente. Todo lo contra-
rio sucede con a5 y oy, ya que definen la transicién continua del valor de pinch-off.
Este efecto de modulacion estd incluido en algunos de los modelos anteriores, si bien
s6lo se describe en ellos su dependencia con V,, bajo operaciéon normal con Vz, > 0.
La region de corte y la frontera entre la zona lineal y de saturacién contribuyen sig-
nificativamente al comportamiento de las derivadas de la corriente. Ambas regiones
pueden quedar definidas por medio de la transicién de la tensién de pinch-off segtin
Vys (corte) y V4 (lineal-saturacién).

Vo es la tension de pinch-off para V;; = 0, mientras que V,, representa la modula-
cién de pinch-off con V,,. En el caso de V4 esta modulacién provoca una desviacién
en la frontera entre las regiones lineal y de saturacién para un valor constante de V.
Una forma simple de representar el efecto de modulacién de pinch-off es la expresion:

Ve = Voo + Ve (Vgs — Via) (2.67)

El maximo de las segundas derivadas de la corriente estd determinado por la brus-
quedad de esta transicion. Existen dos valores para este maximo que se alcanzan res-
pectivamente cuando la transicién de V,, define la regién de corte y la frontera entre

N7
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las zonas lineal y de saturacion. La siguiente ecuacién define o, y oy dependientes de
la otra tensién de control:

0 = 5 {0, + ) + (e, + 1, ) b (Vi — Vio)]) (2.68)

Siz = s,dentonces y = d,s. o, Y ayq, definen los valores en la region de corte para
las transiciones de V,, y Vg4, mientras que aj,,, y ag, los definen en la frontera entre
las regiones lineal y de saturacién. ;. controla una transicién suave en la evolucion del
maximo entre los dos valores mencionados.

El exponente de 3/2 en (2.65) es inadecuado para conseguir una buena reproduc-
cién de las derivadas de la corriente. Para tener la posibilidad de representar los ceros
de la tercera derivada que aparecen en los dispositivos FET en las regiones de al-
ta transconductancia y conductancia de salida, los autores del modelo proponen un
exponente de ajuste empirico, quedando la expresion de la corriente de la siguiente
forma:

2 [ (¢ — Viger)FHEeVodes & — Vigep ) ETHEVgses
zdszao{mef—v;,def—g o) 7 N V) H @69)
4

Modelo de Yhland (Universidad de Chalmers)

Con el objeto predecir la corriente /;,, tanto para valores positivos como negativos
de V4, Yhland y col. proponen un modelo capaz de cubrir las regiones de operacion
lineal y de saturacién, basado en la simetria de la parte intrinseca del FET con respecto
al intercambio de los terminales de drenador y fuente [34]. El circuito equivalente del
modelo es muy similar al mostrado en la Figura 2.14, si bien se sustituye la conduc-
tancia no lineal por la fuente de corriente ;5 para extender también el modelo a otras
regiones diferentes de la resistiva.

Dado que los dispositivos FET tienen tres terminales, es posible representar I,
como una funcién de cualesquiera dos tensiones entre estos terminales. Aunque la
eleccién comun es escoger Vs v Vg, la Figura 2.15 muestra que se puede explotar la
simetria de la corriente si se escoge un sistema de coordenadas que tenga por variables
independientes V,, y V4. En esta misma Figura puede apreciarse como el plano queda
dividido en cuatro regiones: una en la que el dispositivo se comporta linealmente, dos
en la que el transistor estd saturado, y una region de pinch-off. Obsérvese que en la
region lineal I,, es practicamente proporcional a V;,. En la regién de saturacién, con
Vis > 0 la corriente depende esencialmente de V,,, mientras que cuando V;; < 0, de
V,a- Ademads, se puede suponer que I;; es perfectamente antisimétrica respecto de la
diagonal V,q = Vj, si el canal es simétrico ante el intercambio del drenador con la
fuente. Bajo este supuesto se puede escribir: 1;,(Vys, Vya) = —1Las(Vya, Vys)-

El modelo esta definido por los pardmetros a, b, ¢, d, g y ¢ como sigue:

]dszg[fl(U;l7U+) f2o(Vgs = Vya) — f1(Uy, gs ) f2(Vy )] (2.70)

no
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Figura 2.15: Grafico de contornos de I, de un FET ante V4, Vyq Y Vis.

donde
fi(z,y) = (1 + ax) - {1 — tanhexp [-b(y + ¢)|} (2.71)

fa(2) =1 — tanhexp(—d - 2) (2.72)

El primer sumando de (2.15) es dominante para V;; > 0, y el segundo término
para Vg, < 0. Las variables U y U, definen un sistema de coordenadas obtenido por

S

rotacién del plano V4, V,s un dngulo ¢ en el sentido antihorario:

_ [ cos¢ seno

—sen¢ cos ¢

+
Ui
J’_
Uy

Vi
Vs

(2.73)

Teniendo en cuenta la simetria del modelo, U ; y U, definen un sistema de coordena-
das obtenido por rotacién del plano V4, Vs el mismo dngulo ¢ en el sentido horario:

Usa
0

gs

cos¢ —sen ¢ Vi

Vos

(2.74)

sen¢  cos¢

En la regién de saturacion, donde Vs > 0 (Vs < 0), ¢ modela la modulacién de la
tension de pinch-off con V4 (V). Cuando los valores de la corriente son elevados, a y
¢ modelan el ligero efecto de Vi, (V) sobre I;.

El ajuste de los pardmetros del modelo se debe realizar preferentemente con me-
didas de RF, dada su capacidad para reproducir las derivadas de la corriente. Los
pardmetros a, b, ¢, g y ¢ permiten ajustar la transconductancia a las medidas de G,,.
Estas medidas se pueden realizar cubriendo las regiones de saturacién y pinch-off con
Vis > 0. El pardmetro c afecta a la tension de pinch-off; by g determinan el maximo de
G, a controla la dependencia de este maximo con V4. Una vez determinados estos

N0
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parametros, se utiliza d para ajustar la conductancia de salida G5 de un conjunto de
medidas realizadas en la zona lineal con V;, = 0.

I1.7.4. Modelo FET del proceso ED02AH de Philips Microwave Limeil

Para el desarrollo de los prototipos MMIC que se presentan en esta memoria, asf
como algunas simulaciones, se ha hecho uso de transistores HEMT de la foundry Phi-
lips Microwave Limeil (PML, desde enero de 2000 OMMIC). Los detalles del proceso
ED02AH, como se conoce la tecnologia utilizada, se resumen en el Anexo 1. Para el
disefio de circuitos con simuladores no lineales, OMMIC propone un modelo basado
en ecuaciones propietarias que describen la corriente y capacidades no lineales de un
FET. El circuito equivalente de gran sefial del modelo de 1998 se muestra en la Figu-
ra 2.16. Si se compara con la Figura 2.11, la diferencia més significativa se encuentra
en una segunda fuente de corriente I4,,, y en la red RC en paralelo con Cj, que mo-
dela el retardo de transito 7 transformando la tensién V,,, en V;4. Obsérvese que la
capacidad en paralelo con R,; toma un valor negativo —C},.

+ %dD -
g
c L Coi c
9T Rgs§ T pd
+ —Cd N Lyy
%SD c + +Id3@ ‘{13 -+ - Cuas
Z g5 A -
gsc td 2Ca== Vig Ids dspp
_ RF
L R,
Cps I

Figura 2.16: Modelo de gran sefial proceso EDO2AH (release 1998).

Para modelar la dependencia de la corriente de drenador con la frecuencia, el mo-
delo de la corriente se divide en dos fuentes. I, tiene el mismo comportamiento en RF
que en DC, mientras que /4,,, modela la diferencia entre las corrientes de RF y DC.
La frecuencia fr,, ala que se alcanza el valor de RF se ajusta mediante la inductancia

LRFZ R
ds
=10
fTRF 27TLRF

donde R, es el inverso de la conductancia de salida en RE. fr,,,. se ha establecido en

(2.75)

50 kHz para V,, préximo a la tensién umbral V7.

La corriente total 145, = Lis + lisy,, donde:
Ids - Il(Vd5> ' ]2(‘/9s> + a]?)(‘/ds) : ]4(‘/95) (276&)
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Lispr = (1 = @) I3(Vaspp) - 14(Vgs) (2.76b)
I, representa la saturacion de 1,5 con Vy,:
I, = tanh(KVy) (2.77)

I, representa la variacién de Iys con V,:

Iy=K,(Vep, = Vi) + Ky (Vep, = Vo)* + Ko (Ve — Vo)* +
+ Kq (Vep, = Vo) + Ko (Vep, — Vi)® (278)

donde V., es una funcién suave que controla el valor de I, fuera del intervalo entre la
tensién umbral y el potencial de puerta Vj;:

1
Ve =5 [\/(th —Vr)2+ A2 — \/(Vig — Vi)2 + A2 + (Vi + V) (2.79)

I3 representa la variacion de la conductancia de salida con Vj;:

LIn(1 + bV, Vis >0
= d e +bVa) Vo 2 (2.80)
Vas , Vas <0
I, representa la variacion de la conductancia de salida con Vj;:
I, = Gaso (2.81)

1+ exp (Vt%av’fd>

donde Vi, = Vi + AV, refleja el desplazamiento de la tensién umbral con V,, y V, es
un factor de forma para Gy, (V).

La tnica diferencia entre I, e 45, es la adicién de un coeficiente (1 — «) y que
la tensién de control de I5 es Vg, en lugar de V;,. Los valores recomendados de los
pardmetros de los transistores ON y OFF se resumen en el Cuadro 2.1.

Las corrientes de los diodos se expresan mediante la diferencia Iy, = Iz, — Lyz,ens
conz = s, d, y siendo:

Beo() 1]
Is [(1 + (Vgap, — Vor)7ioz) exp (%’fﬁ) — 1] s Vgap, > Vg

FVas — A Vgap, — Vir — Vs para Iy,
los,., = I — GagVye 2.82b
9Zrev 0 €EXp ( ‘/0 dgVgxp —|—Vd5 para Igd ( )

(2.82a)

]émfwd::

La descripcién de los pardmetros y sus valores recomendados se resumen en el Cua-
dro 2.2.

Los modelos de las capacidades no lineales (Cys y Cyq) pueden ser descritos bien
por las cargas o por ecuaciones de capacidad. En el primer caso, se propone:

LéfQ(Lzsc

Vo )Y
‘/b + (Cbs + Cgserd)‘/;;sc (283a)

Qgs = —Cyso (1 + ngd‘/gdref) N [1 -

=1
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PARAM. DESCRIPCION FET ON FET OFF ESCALADOf
K Coeficiente de saturaciéon 5.29 6.00 -
K, Coeficiente I 0 0 xW
K Coeficiente I 1.67756 3.15119 xW
K. Coeficiente I -1.54147 -3.99293 xW
Ky Coeficiente I 0.02744 0.48516 xW
K. Coeficiente I 0.30044 0.00000 xW
Vr Tension umbral Ve +0,36071 | V.. + 0,13586 -
Ve Tensién umbral nominal -09V +0.1V -
Vi Potencial de puerta 04V 1.0V
JAV) Suavizado de I 0.04050 0.05084 -
b Coeficiente de I3 0.1500 0.0959 -
Gas0 Conductancia de salida 0.003970 S 0.03037 S xW
AVy Desplazamiento umbral +0.00765 V -0.00086 V -
Vo Factor de forma G gs(Vys) 0.1200 0.07545 -
« Relacién G4, DC/RFE 1.5378 1.400 -
Lpr Inductancia baja frec. 0.006 H 0.006 H /W

f 1, anchura total de puerta en mm.

Cuadro 2.1: Parametros recomendados por PML para el modelo de la corriente.

v, Vers(Voa) 1Y
Qqa = —ngoNb {1 - —ﬁ%/b gdC)] + (Cra + Cgae Nba)Vgac (2.83b)
donde
1 Vs Vs
Ve, = 5 \/(V—g—VtC)HAc?—\/(V—E—%)2+Ac2+(wc+v;,) (2.84)

y Vie = Vi + AV, refleja el desplazamiento de la tensién umbral con V.

La tnica diferencia entre las ecuaciones de carga y de capacidad se encuentra en
Cys, al utilizarse el valor dindmico de la tensién Vi, en lugar del valor fijo V., enla
ecuacion de @y,. Esto permite un mejor ajuste de C,, frente a Vj;,, dado que la forma
de la zona de deplexién es dependiente de V;,. Cyq es simplemente la derivada de Q) 4.

Vira(Vyse) 1V
Cos(Vgser Vyae) = Cgso (1 + LigaVgac) {1 - %1 AVep,(Vgse) + (Cps + Cyse Nbg)
(2.85a)
‘/efQ(‘/gdc) vt
Cya(Vyae) = Cyao |1 — v AVes,(Vyae) + (Cha + Cyae Nbg) (2.85b)
donde 5 W)
Ver,(V
AV, (V) = —2~2 2.86

=D
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PARAM DESCRIPCION FET ON FET OFF ESCALADOf
Is Corriente de saturacién | 2.044 pA 0.484 pA xW
nKT/q Voltaje térmico 1.20810747 | 1.208 1077 | Ten°K
I Corriente inversa 0.5 mA 0.5 mA xW
Vo Factor de forma 033V 035V -
Ay, Factor de forma 0.704 0.746 -
Vir Factor de forma 5.63V 597V -
Gag Conductancia inversa 13 uSV 1.3 uS xW
Vs Potencial interno 0.780 V 0.853V -

T W, anchura total de puerta en mm.

Cuadro 2.2: Pardmetros recomendados por PML para el modelo de los diodos.

La descripcién de los parametros del modelo y sus valores recomendados se resumen
en el Cuadro 2.3.

El modelo descrito por las ecuaciones anteriores (release 1998) puede ser utiliza-
do con una buena precisién para la mayoria de las aplicaciones, con las limitaciones
siguientes:

= El modelo no es simétrico y debe ser empleado con V;, > 0. Es posible convertirlo
en simétrico afadiendo una nueva red de retardo RC entre los terminales de
puerta y drenador.

= No se contemplan las variaciones de C,, y Cyq con Vg, por debajo de la zona de
saturacion. Por este motivo, el comportamiento en RF de estas capacidades es
s6lo aproximado en la regién 6hmica. La respuesta en DC es correcta en todo el
rango de valores de V.

» Las variaciones de Ry, R,q y el retardo de trdnsito con la polarizacién se consi-
deran despreciables, por simplicidad.

= No se tiene en cuenta la dependencia de G,,, con V;, por encima de saturacion.

Tres de las anteriores limitaciones han sido superadas ya en las tltimas versiones del
modelo (OMMIC).
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Capitulo III

Series de Volterra

La expansion funcional conocida bajo la denominacién de serie de Volterra es una
de las herramientas més extendidas para el andlisis de circuitos no lineales, como se
pone de manifiesto por la multitud de articulos que aparecen en la literatura, desde
los més antiguos de Wiener [1] o Narayanan [2], hasta los mas recientes de Garcia [3]
o Ahmed [4].

Volterra mostré que todo funcional G[z]| continuo en el espacio de las funciones
continuas puede ser representado por medio de la expansion:

Gla] = ) Fula] (3.1)
n=0
donde F},[z] es un funcional regular homogéneo de la forma:

b b
Fola] = / / hoErs o E)a(E)(E) - (6n) dEL dn- - dby . (32)

y n es el orden del funcional.

Fue Wiener el primero en aplicar esta expansion en series de funcionales al anélisis
de sistemas no lineales [1]. Si la salida y(¢) de un sistema se puede expresar mediante
un funcional de su entrada z(t), entonces ambas se pueden relacionar por medio de
una serie de funcionales. El método de anélisis trabaja esencialmente en el dominio
de la frecuencia y utiliza una descripciéon adecuada de los dispositivos no lineales me-
diante modelos como los descritos en el capitulo anterior. Dos de los documentos de
importancia decisiva, por el impulso que suponen para las series de Volterra como
forma de analisis de circuitos no lineales, son el articulo de Bedrosian y Rice [5] y el
extenso trabajo de Bussgang, Ehrman y Graham [6], destacando este tltimo por su
esfuerzo de compilacién y la presentacion de procedimientos sisteméticos de andlisis.
La representacién de Volterra ha sido aplicada con éxito al andlisis de circuitos con
FETs de AsGa, destacando las contribuciones de Minasian [7] y Lambrianou [8] al es-
tudio de la intermodulaciéon en amplificadores MESFET. Aunque se sigue aceptando
ampliamente que la fuente de corriente i4, es la principal responsable de la respuesta
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

no lineal en estos circuitos, las hipétesis simplificadoras de los métodos de andlisis se
han ido superando a medida que se dispone de nuevos métodos para la caracteriza-
cion de la fuente de corriente [9] y la incidencia de otros elementos de circuito, como
las capacidades [10], sobre el comportamiento no lineal. Durante los tltimos afios,
gracias a la disponibilidad de medios de computacion més potentes, la atencion se ha
desplazado hacia el andlisis con entradas multitono [11], sefiales de espectro continuo,
o el fenémeno de “recrecimiento” espectral [12, 3].

En las primeras secciones de este capitulo se presentardn los fundamentos de la
representacion en series de Volterra, dedicando especial atencién a entradas multito-
no, y siguiendo el enfoque de Weiner y Spina [13], Bedrosian y Rice [5], Bussgang y
col. [6] y Maas [14]. Posteriormente se revisardn los métodos mds comunes para la de-
terminacion de las funciones de transferencia no lineales. Tras revisar los conceptos de
intermodulacién y distorsién armoénica, la extraccion de las derivadas y coeficientes
de las series de potencias de los elementos no lineales serd objeto de estudio en la si-
guiente seccion de este capitulo, que prosigue con el andlisis de Volterra para sistemas
en cascada. El altimo apartado estd dedicado a las series dobles de Volterra, que se
describen partiendo del material expuesto por Rice [15].

III.1. Representacién mediante Series de Volterra

Considérese un sistema no lineal con entrada z(¢) y salida y(¢), y que la entrada
puede ser aproximada por una sucesion de pulsos rectangulares p(¢) de anchura Ar,
cuyos flancos de subida ocurren en los instantes kA7, & = 0,1,2,--- y con altura
x, = x(kAT), como se indica en la Figura 3.1:

[e.9]

x(t) =~ Z r(kAT)ATp(t — KAT) . (3.3)
k=0
Sea K el nimero de pulsos rectangulares que transcurren entre 0 y el instante ¢. Es
razonable esperar que la respuesta sea una funcién de las K + 1 variables de entrada
Zo, %1, - , Tk, de manera que puede escribirse:

y(t) :f(x()wqjl?"'axK) (34)
donde f(-) es una funcién no lineal de K + 1 variables.

Supuesto que f(-) admite un desarrollo en series de Taylor (/X + 1)-dimensional, y
agrupando términos del mismo orden, la respuesta y(¢) puede expresarse como:

K K K K K K
y(t) =~ Z Ay Ty + Z Z A1 ko Lky Loy + Z Z Z Ay koks Lk LhoLks + - (35)
k1=0 k1=0 ko=0 k1=0 ko=0 k3=0
Alternativamente puede escribirse:
y(t) =D yalt) (3.6)
n=1
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I1l.1. Representacion mediante Series de Volterra

donde el n-ésimo término se aproxima por:

K K K
yn(t) ~ Z Z .. Z Al kg by Lhk1Thy * " Tk, - (37)

k1=0 k=0 kn=0

Se dice que y,(t) es de orden n en el sentido de que si la entrada x(t) estda multiplicada
por una constante 4, y,,(¢) depende de A como A™.

Si el sistema fuera lineal, la representacion en series de Taylor quedaria reducida al
primer término del desarrollo. En este caso se podria aplicar el principio de superpo-
sicion y la respuesta total seria la suma de las respuestas individuales a cada uno de
los pulsos. Para valores suficientemente pequeiios de A, el pulso p(¢) es una adecua-
da aproximacién de la funcién impulso (), de manera que la respuesta a p(t) puede
ser aproximada por la respuesta impulsiva X(t). De aqui sigue que en el instante ¢ la
respuesta lineal se expresa segtn:

yi(t) ~ Y x(kAT)h(t — kAT)AT (3.8)

k=0

Obsérvese que también puede escribirse:

K
yi(t) = Z apTr (3.9)
k=0
donde
xp = x(kAT) (3.10a)
ar = h(t — kAT)AT (3.10b)

La aproximacion es tanto mds precisa cuanto menor es la anchura A7. En particular, a
medida que AT — 0, el producto kA7 tiende a una variable continua (7), y en el limite,
AT — dr, de manera que el sumatorio se convierte en una integral y en el instante ¢ se

tiene: .
() = / 2Pt — 1) dr (3.11)
0
x(?)
x(?) Circuito | »(1) x(kAT)
no lineal x(0)
t

0 — At kAt

(a) (b)

Figura 3.1: (a) Circuito no lineal con entrada z(t) y salida y(t). (b) Aproximacion de
x(t) por una sucesion de pulsos rectangulares.
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Il. SERIES DE VOLTERRA

La respuesta impulsiva es, por tanto, una completa caracterizacién de la parte lineal,
dado que su conocimiento es suficiente para permitir la determinacién de la respuesta
a cualquier entrada.

El término general de la aproximacién de v, (t), dado por ay, ky...k,, Tiy Tk, « - - T, PUE-
de interpretarse como la respuesta a n pulsos rectangulares aplicados en los instantes
ki1AT, ke AT, -k, AT. Empleando el mismo razonamiento que para el desarrollo de
la integral de convolucién de la parte lineal, se puede escribir:

Qi ko-ky, — hn(t — klAT,t — kgAT, Ce ,t — k’nAT) (AT)” . (312)

De aqui sigue:

K K
Y Y Y ha(t— kAT = kAT, Lt — kAT Ty Ty 2, (AT)" L (313)
k1=0 ko=0 k=0
Si ahora se considera el limite cuando At tiende a cero, las variables discretas k; AT
tienden a variables continuas 7; y los sumatorios se convierten en integrales:

// / — Tt =Ty, .. t—To)x(m)x(m) - 2(T,) dridry - - - dTy. (3.14)

Los limites de integracién se pueden extender desde —oo hasta 400 si se considera
que no se aplica entrada antes del instante ¢ = 0 y que el sistema es causal. Una forma
alternativa de y,(t) se obtiene a través del cambio de variables 7; < ¢t — 7;:

/ / / n (71, T2y ) (t — 1)x(t — 7o) - x(t — 7)) dTidry - - - ATy

(3.15)
Las ecuaciones (3.6)-(3.15) permiten expresar la respuesta y(¢) mediante una serie de
funcionales, llamados de Volterra por equivalencia con (3.2), o simplemente serie de
Volterra. Los nucleos o kernels de estos funcionales son las respuestas impulsivas no
lineales de orden n. Se puede demostrar que la serie (3.6) es convergente y que la
magnitud de cada término sucesivo es inferior a la del término previo.

La mayor utilidad de esta representaciéon se produce cuando la respuesta puede
ser aproximada por los primeros N términos de la serie. En este caso puede escribirse:

N
)~ > yalt) (3.16)

donde se omiten los términos de orden superior a N debido a que no contribuyen
significativamente a la salida.

II1.2. Anadlisis de entradas multitono mediante series de Volterra

Aunque las respuestas impulsivas no lineales permiten caracterizar la respuesta
de un sistema respecto de cualquier tipo de entrada, es de particular interés el estu-
dio de los sistemas no lineales cuando estan excitados por las entradas de estructura
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111.2. Analisis de entradas multitono mediante series de Volterra

mas simple. Entre ellas destaca por su importancia la excitacién puramente sinusoidal.

Considérese una entrada formada por una combinacién lineal de () sefiales sinusoi-
dales:

Vil cos(wyt + 6,) V exp(jw,t (3.17)
q q
q=1

donde V,, = |V | exp (6,) es la amplitud compleja de la g-ésima sinusoide, y se supone
V4=V, conV, = 0. Si se sustituye (3.17) en (3.15), se obtiene:

b)) = [ [ [t ) Y Viesplian - )

n=-Q
Z Vi €Xpljwg, (t — Z Vi, expliwg, (t — 7)) dridry - - - dr, . (3.18)
2=-Q In=-Q

Intercambiando la posicién de los sumatorios y las integrales, se pueden reagrupar los
términos como sigue:

Q Q
1
Un 2“ Z Z Z VaVar - Ve, explj (wa—{—qu—l—---—l—qu)t] :
Qqu dn=-—
/ / / P (T1, Toy ooy o) €XP[—J (W, Tt 4 Wy To + -+ - + Wy, Tn)| dTidTy - - - dTy,

(3.19)

Identificando en esta tltima expresion la transformada de Fourier n-dimensional del
kernel de Volterra h,, (7, 72, ..., T,,), puede escribirse:

Q

1 :

yn(t) = on Z Z Z Vi Vas - Vo, Hy(wy) explj(wg, +wy, +- - +wg, )t] (3.20)
N=—Q @=—0Q  ¢n=—0Q

donde w, = [wy,,Wa, .- -,wq,]" ¥ Hn(w,) es la funcién de transferencia no lineal de

orden n, que relaciona la salida a la frecuencia (w,, + w,, + - - - + w,, ) con n entradas a

frecuencias wy,, Wy, - - ., Wg,:

n*

0 oo 0
H,(w,) = / / = / ho(T1, T2, - ., Tn) €XD[—J (wg, T1+HWe, To+ - ~+wy, Tp)| dT1dTs - - - dT,

T (3.21)
De esta manera, y,,(t) contiene componentes de frecuencia que se expresan como (w,, +
Wy, + -+ - +wy, ), donde los indices ¢1, ¢2, . . . , g, varfan entre —Q y ). Como w_, = —w,,
aparecen también frecuencias negativas y diferencias de frecuencias en (3.20). Dado
que cada sumatorio incluye 2¢) términos distintos de cero, el ntimero total de términos
distintos de cero en (3.20) es (2Q)". Este ntimero crece rdpidamente a medida que
aumentan los valores de Q) y n.

Una propiedad importante de las funciones de transferencia no lineales es que se
trata de funciones simétricas respecto de sus argumentos. Esta simetria se puede justi-
ficar observando que no existe ningtin orden preestablecido en (3.20) para componer
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

la respuesta de orden n a una excitacién multitono, asi que debe ser posible permutar
las frecuencias sin que cambie la respuesta. Por extension, la respuesta impulsiva no
lineal de orden n es simétrica respecto de sus argumentos, dado que H, (w,,) lo es.

En el caso particular en que la entrada sea una sefial sinusoidal pura a una fre-
cuencia w,, i.e. z(t) = V, cos(w,t), la componente y,(t) de la salida contiene todos los
armonicos de la entrada hasta de orden n. Debido a la invariancia de las funciones de
transferencia no lineales ante permutaciones de sus argumentos, el término general se
puede expresar tomando () = 1 en (3.20) y agrupando las mezclas que producen la
misma frecuencia de salida:

VA" n! ,
Yn(t) = (311) Z mHn [(Wq)n—p, (—wq) ] expli(n — 2p)w,t] (3.22)
p=0
La notacién (w), indica una cadena de ;¢ argumentos w,w, . .., w.
———

p

Las componentes de intermodulacién que se generan en un circuito no lineal son
de considerable interés, debido a que pueden caer dentro de la banda de paso del
sistema, incluso cuando las excitaciones originales se encuentran fuera de banda. En la
Figura 3.2 se muestra el espectro de frecuencias a la entrada y salida de un mezclador
con conversioén descendente. El oscilador local de 4.5 GHz convierte la sefial de RF a
frecuencia intermedia, que se extiende a una banda de 20 MHz centrada en 500 MHz.
Obsérvense las frecuencias f; y f>, separadas de RF respectivamente 20 y 40 MHz.
Es evidente que la conversion de estas frecuencias cae fuera de la banda de paso. Sin
embargo, el producto de intermodulacién 2f; — f,» — for genera una componente a
500 MHz que puede causar una interferencia significativa, sobre todo cuando el nivel
de la intermodulacién es suficientemente alto comparado con la sefial deseada.

A

— ! | | | ! | >
hiloy Al Ll Jou Jer A 5 f(MHz)

— ] | | | —
500 510 520 530 540 4500 5000 5020 5040

Figura 3.2: Espectro de frecuencias a la entrada y salida de un mezclador, con una
frecuencia intermedia de 500 MHz y una anchura de banda de 20 MHz.

En la Figura 3.3 se representan todos los productos de intermodulacién que pueden
aparecer en un circuito excitado por dos tonos de frecuencias inconmensurables!, de
16 y 18 MHz, considerando no-linealidades hasta de tercer orden. Si la entrada consta
de @ sinusoides, es conveniente conocer la respuesta a una determinada frecuencia de

!Se dice que dos frecuencias w, y w, son inconmensurables si su cociente es un nimero racional. Por este
motivo, las posibles mezclas de w;, con w, aparecen en frecuencias diferentes, que no se repiten.
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111.2. Analisis de entradas multitono mediante series de Volterra

mezcla. En lo que se refiere a las mezclas, el orden en el que aparecen las frecuencias

es insustancial. Una mezcla se caracteriza por el nimero de veces que intervienen las

diferentes frecuencias. Todas las posibles mezclas pueden representarse por medio

de un vector m = [m_g,...,m_;,my,...,mg|", donde m; representa el nimero de

veces que la frecuencia wy, estd incluida en la mezcla. La correspondiente frecuencia
de intermodulacién es:
Q

Wm = Z miwi = (M1 —m_p)wy + -+ + (Mg — m_g)wg - (3.23)

k=-Q
k=0

En cada mezcla contenida en y,(t) intervienen exactamente n frecuencias. Por tanto,
los coeficientes m;, deben obedecer la restriccion:

Q
Zmk:m_Q+---+m_1—|—m1+---+mQ:n. (3.24)
k=—Q
k#0
Volviendo a la expresién (3.20), al no importar el orden en el que aparecen las
frecuencias en una mezcla, dado un vector m particular, el ntimero de términos de
Yn(t) que contienen dicha mezcla m equivale al nimero de particiones que se pueden
establecer con los indices ¢, ..., ¢, de manera que —() aparezca m_g veces, ..., —1

aparezca m_; veces, 1 aparezca m, veces, ...,y () aparezca mg veces, y viene dado
por las permutaciones de los n indices agrupados en clases de m,, elementos:

) — (n!)
(nm) = o o) ) - (mig) (3:29)

Cada una de las (n; m) realizaciones da lugar a la misma respuesta, asi que denotando

su suma por y,(t; m) se tiene:

(n;m)
on

donde wm = [(W-0)m_q>---» (@W-1)m_ys (W1)mys - - -+ (WQ)me)" - Adviértase la diferencia

yn(t;m) = (V)= - (V)" (V)™ - (V)™ Hyy(wm) exp(jwmt) — (3.26)

entre la notaciéon wm, w,, ¥ wm. En los dos primeros casos se trata de vectores de fre-
cuencias, de longitud n, representando respectivamente las frecuencias que participan

A

AL

EL 244 £ £ 2-f 2n g4 2 3L 2600 3 p(MH)
‘ ¢
2

\ \ | \ "

| \
2 14 16 18 20 3 34 36 48 50 52 54

Figura 3.3: Productos de intermodulacion a la salida de un circuito no lineal, excitado
por dos tonos de 16 y 18 MHz. No se muestran las componentes de
frecuencia negativa.
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

en la mezcla m y el vector que define cada uno de los sumandos de (3.20). El tercer
caso representa la frecuencia de intermodulacién correspondiente a la mezcla m (véa-
se (3.23)). Como y,(t) viene dada por la suma de todas las posibles mezclas de orden
n, con esta notacién puede escribirse:

= Z yn(t; m) , (327)

donde la suma se extiende a:

Z Z Z Z Z conm_g+---+m_1+my+---+mg=n. (3.28)

m_qQ=0 m_1=0m1=0 mg=0

Se puede demostrar que el niimero de diferentes mezclas contenidas en y,(t) viene

dado por:
(2Q +n —1)!
M=-——— 3.29
n!(2Q — 1)! (329)
Aunque y,(t;m) es una sefal compleja, y,,(t) es real. Por tanto, las distintas fre-
cuencias de mezcla contenidas en (3.27) se pueden agrupar en pares complejos con-
jugados® . De hecho, el vector de mezclas m’ = [mg,...,mi,m_1,...,m_g]" produce
la frecuencia de salida —wp,, de modo que si se tiene en cuenta que (n;m) = (n;m")
y que y,(t;m’) = y(t;m), la suma de ambos términos da lugar a la componente de
salida:

Yn(t;m) = yn(t;m) + yn(t; mo) = 2Ry, (t;m)] =

n;m mi+m_1 mqo+m_
- (Qn—1>’V1’( " )"“VQ‘( of Q)|Hn(wm)‘cos(wmt+¢n(“’m)+9m) (3.30)
siendo ¢, (wm) = £H,,(wm) Yy m = ng;oQ My Ok

Si la entrada x(t) presenta una dependencia temporal arbitraria, también se puede
expresar la salida de orden n en funcién de H,,(w,,) a través del espectro de frecuencias
X(w):

alt) = / / / H(w, i[l)cwk expjint) Sk (3:31)

Dado que distintas mezclas de diferentes 6rdenes pueden dar lugar a la misma fre-
cuencia de intermodulacién, la respuesta total a una frecuencia particular se obtiene
sumando todas las componentes que contribuyen a ella. Asi, por ejemplo, si un siste-
ma no lineal esté excitado por dos tonos de amplitudes V; y V5, lasalidaa 2f, — f; es la
suma resultante de combinar las mezclas dadas por m = [0, 1,0, Q]T, m = [1,1,0, S]T,
m =10,2,1, Q]T, etc. En otras palabras:

%A excepcién de wm = 0, que por si sola da lugar a una respuesta real. Para esta frecuencia los vectores my m’
son idénticos, y por tanto, s6lo uno de ellos debe estar incluido en (3.27).
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

y(t; 21— w2) = s (6:00,1,0,2]") + 55 (611,1,0,3) + 55 (1:00,2,1,2]7) + - =
3
= A_L“/l‘ . |‘/2|2 : |H3(—W1,W2,W2)‘ - COS [(2&)2 - wl)t + w3(—W1,WQ,WQ) + 292 — 91] +
5)
+ Z|‘/i| : "/2|4 : |H5(—WQ, —wl,wg,wg,wg)\ - COS [(2WQ — u)1>t + 262 — 91"’

15
)5 (—wa, —w1, wa, Wa, wa)] + g’vﬂg : \VQ\Q | Hs(—w1, —wr, wi, wa, wa)|-

- €08 [(2we — w1t + Ys(—wq, —wr, Wi, wa, wy) + 2605 — O1] + ... (3.32)

En la préctica, la respuesta total a una frecuencia particular se puede aproximar sufi-
cientemente bien ignorando los términos correspondientes a los 6rdenes mas altos.

I11.3. Determinacion de las funciones de transferencia no lineales

Los desarrollos anteriores se han realizado en términos generales y a la vista de
las expresiones obtenidas, la respuesta de un sistema no lineal estd determinada por
las funciones de transferencia no lineales, en el sentido de que el conocimiento de
H,(wy,) es suficiente para hallar la respuesta a cualquier entrada. En este apartado se
describen las dos técnicas que se utilizan para la determinacién de las funciones de
transferencia no lineales. A pesar de que, en general, no es facil obtener una expresién
analitica en forma cerrada de las funciones de transferencia, sobre todo para érdenes
elevados, el cardcter recursivo de estos métodos hace posible que resulte sencillo pro-
gramarlos y efectuar el calculo eficiente de las funciones de transferencia con ayuda
de un ordenador.

Las no-linealidades inherentes a los dispositivos electrénicos son fuentes poten-
ciales de comportamiento no lineal en los circuitos que los contienen. El analisis no
lineal de un circuito electrénico requiere que cada dispositivo sea reemplazado por
un modelo equivalente. En el caso particular de dispositivos de AsGa se ha visto en
el Capitulo II que los modelos de gran sefial presentan en comtn elementos de circui-
to que pueden ser representados por medio de conductancias no lineales, capacidades
no lineales o fuentes controladas no lineales. En todos estos casos la corriente depende
no linealmente de una tension, y los elementos pueden ser adecuadamente caracteri-
zados por una serie de potencias alrededor del punto de polarizacién.

En la Figura 3.4a se muestra una conductancia no lineal cuya relacién tension-
corriente se puede expresar como:

ig(t) = glva(t)] (3.33)

donde g[-] es un funcional sin memoria. Si se admite que la conductancia esta pola-
rizada de tal manera que sean V; e I la tension y corriente en el punto de trabajo,
respectivamente, la expansién de g[-] en serie de potencias alrededor del punto de
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

() io(t)
+ +
Ve (8) g [vs (D] Vo (1) j—E C [ve (B)]

(a) (b)

Figura 3.4: Elementos de circuito no lineales. (a) Conductancia. (b) Capacidad.

polarizacién permite escribir:

ict) =1Ic+ Y grlve(t) — Vel* | (3.34)

k=1

donde gy, es el k-ésimo coeficiente de la serie de potencias. Para simplificar la notacién,
sean i,4(t) y vy(t) la corriente y tensién incrementales, dadas por:

Zg(t> = Zg(t) — IG y Ug<t) = Ug(t) — VG . (335)

La ecuacion (3.34) se reduce a:
i(t) =) gruf(t) . (3.36)
k=1

En el caso de la capacidad no lineal mostrada en la Figura 3.4b, la aplicacién de la
regla de la cadena permite escribir la corriente en funcién de la carga:

_ dge(t) _ dgo(t) duc(t)

ol = =0 = Gty dt (3:37)
La capacidad incremental se define como:
_ dgc(t)
y asi se tiene:
, dvc(t
ic(t) = € et 2 (339)

dt
Suponiendo que la capacidad no lineal admite un desarrollo en serie de potencias

alrededor del punto de polarizacién, puede escribirse:
Cloct) =co+ Y alvelt) = Vol =D ank(t) (3.40)
k=1 k=0

donde v.(t) = vo(t) — Ve es la tensién incremental. En términos de esta serie de poten-
cias, la corriente se expresa como:
io(t) = f:c o 2eld) (3.41)
¢ R T g '

k=0
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

Para pasar a tensiones y corrientes incrementales basta con reescribir la expresién an-
terior de la forma equivalente:

iolt) — I = Y et (n O Ve (6.42)
k=0

Teniendo en cuenta que I = 0, pues se trata de una corriente en DC, y que V¢ es
constante, se concluye:

ie(t) = e (H)— (3.43)

Una formulacién alternativa a (3.43) consiste en desarrollar la caracteristica carga-
tension en serie de potencias:

qc(t) = qlvc(t)] — q(t) = qc(t) — Qc = Z% vo(t) — Vel = Z qgo(t)  (3.44)

La corriente se expresa como la derivada de la carga:

io(t) dqc thhv d”C ). (3.45)

Haciendo el cambio de variable &£ = h — 1, se tiene:

> dv.(t
Z (k + 1)gpyi0 (1) Udzg ) : (3.46)
k=0
Finalmente, al comparar (3.46) con (3.43) resulta:
=(k+1)grs1, k=0,1,2,... (3.47)

En resumen, los elementos de circuito no lineales de una red admiten represen-
taciones incrementales en serie de potencias. Los casos de interés en dispositivos de
AsGa se resumen en los siguientes puntos:

s Conductancia no lineal:

= ga"(t) (3.48)

» Capacidad no lineal:

n=1 n=1

s Fuente controlada no lineal:
= gmu™(t) (3.50)
m=1
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

= No linealidad dependiente:
ifo(t),u®)] =Y gur* ) (t), k+1>1 (3.51)

Aungque se han analizado con éxito circuitos no lineales basados en dispositivos FET,
modelando la fuente de corriente i,45[v,s, v4s] como una conductancia no lineal en pa-
ralelo con una fuente controlada no lineal [8, 7], numerosos articulos han mostrado
la importancia de los términos cruzados g;; del desarrollo en series de potencias de
la fuente de corriente [9]. En adelante, se acudira a la expresion (3.51) para describir
la no-linealidad dominante en FETs de AsGa. Obsérvese que los coeficientes gy estan
ligados a la fuente controlada no lineal dependiente de v,;, mientras que gy son los
coeficientes de la conductancia no lineal de salida.

I11.3.1. Msétodo de las entradas armoénicas

La esencia de este método no es muy diferente del proceso que se sigue para hallar
la funcién de transferencia de un circuito lineal H(w) en el dominio de la frecuencia:
se considera que sobre el circuito se aplica la forma de excitacién mds simple, se halla
la respuesta, sustituyendo ambas en la ecuacién entrada-salida, y finalmente se de-
termina algebraicamente H, (w,). De esta manera, puede hallarse la funcién de trans-
ferencia de un circuito lineal, suponiendo que la tensién de entrada es 1 - exp(jwt),
expresando la salida para que quede de la forma H(w) exp(jwt). El cociente entre la
entrada y la salida es precisamente H (w).

En el caso de un circuito no lineal se considera la entrada x(t) como una suma de
exponenciales complejas de frecuencias inconmensurables:

x(t) = exp(jwit) + exp(jwat) + - - - + exp(jwnt) (3.52)
La transformada de Fourier de esta entrada es un tren de funciones impulso:
Xw)=0(w—w)+0(w—wr)+ -+ 0(w—wp) (3.53)

Teniendo en cuenta (3.26), las distintas mezclas m entre las exponenciales complejas
de la entrada contribuyen a la salida de orden n con términos de la forma:

yn(t;m) = (n;m)H,(wm) exp(jwmt) (3.54)

De todas estas mezclas interesa particularmente aquélla en la que w;,ws, ..., w, apa-
recen una sola vez en las n entradas del vector wm. La respuesta de orden n de esta
componente tiene la siguiente forma:

Yn(tiw =w1 +wa+ -+ +w,) =nl Hy(wy,ws,...,wy)explj(w; +ws + -+ +wyp)t] (3.55)
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

Por tanto, la funcién de transferencia no lineal de orden n se puede obtener analitica-
mente como el coeficiente que multiplica a n! exp[j(w; + w2 + - -+ + w,,)t] en la salida
cuando la entrada viene dada por la suma de exponenciales complejas (3.52).

Se puede apreciar que la funcién de transferencia no lineal de orden n depende
de las funciones de transferencia de 6rdenes inferiores a n. Asi, es necesario exci-
tar primero con z(t) = exp(jwit) para obtener H;(w); a continuacién, con z(t) =
exp(jwit) + exp(jwst) se puede hallar Hy(wy,ws) en funcién de Hy(w;) y de H;(wq);
asuvez, Hs(wi, ws,ws) depende de Hy(w1), Hi(w2), Hi(ws), y de Ha(wy,ws), Ha(wy,ws),
Hj(ws,ws). Esta observacién sugiere la aplicaciéon de un método recursivo para la de-
terminacion de las funciones de transferencia no lineales.

Dado que la expresion analitica de H,, depende de todas las permutaciones de
las funciones de 6rdenes inferiores a n y sus productos, es preferible introducir el

operador simetrizacién A,,(wy, ws, . .. ,w,), que representa la media aritmética de las n!

permutaciones de las n frecuencias wy, wo, . . ., w,. Con esta notacién, H, (w1, ws, . .. ,wy)
es el coeficiente de n! exp[j(w; +w2+- - - +w,,)t] de la respuesta a una entrada arménica
de n frecuencias inconmensurables.

Ug(t) (I:’Igd ug (0
O
Cgs
GO %S vOl WO T gyL
R;
-

Figura 3.5: Circuito equivalente de simplificado de un amplificador FET.

Cuando se analizan redes complicadas es deseable tener métodos sistematicos para
formular las ecuaciones de la red. En general, éstos estan basados en las matrices de
incidencia, de mallas y de corte, que se derivan de consideraciones topolégicas. Como
los circuitos electrénicos presentan, generalmente, muchas mds mallas que nudos, es
una préctica comun recurrir a la técnica de andlisis nodal. A continuacién se aplica el
método de la entrada armonica al andlisis nodal. A modo de ejemplo se muestra en
la Figura 3.5 una red de tres nodos que representa el circuito equivalente simplificado
de un FET trabajando como amplificador de pequena sefial. Los tinicos elementos de
circuito que se consideran no lineales son la fuente de corriente y la capacidad puerta-
fuente, de manera que el modelo puede considerarse védlido para un FET polarizado
en la regioén de saturacion.

Al estar interesados en el andlisis incremental no lineal de este circuito, todas las
tensiones y corrientes se asumen variables incrementales. Para aplicar el anélisis nodal
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

es preciso que cada elemento de circuito tenga una representacion de admitancia en
la que la corriente se exprese como una funcién de la tensién. De la aplicaciéon de
la ley de Kirchhoff de las corrientes sobre cada uno de los nodos se derivan las tres
ecuaciones siguientes:

YgUy(t) + igs(t) + PCoa lvg(t) — va(t)] = Z'g<t) (3.56a)
—igs(t) + R Mu(t) = (3.56b)
—pCya [vg(t) — va(t)] + ias(t) + pCasva(t) + yrva(t) = (3.56¢)

donde p es el operador diferencial d/dt.

A continuacion se desarrollan en series de potencias las corrientes a través de los
elementos de circuito no lineales. De acuerdo con (3.49) y (3.51) se tiene:

ch vy (1) = va(8)] Dl () — va(1)] (3.57a)
Gas(t :ZZQM v (t) — vs(t )]k i), k+1>1 (3.57b)
k=0 1=0

La forma de (3.57) sugiere que cada elemento de circuito no lineal puede ser reem-
plazado por una fuente de corriente controlada por tensién, no lineal, en paralelo con
un elemento de circuito lineal. De esta manera, se puede construir un circuito lineal
aumentado en el que los elementos no lineales actiian como fuentes de corriente sobre
la parte lineal, como se muestra en la Figura 3.6. Una vez sustituidas las expansiones
en series de potencias en (3.56), las ecuaciones se pueden agrupar de manera que sola-
mente los términos que dependen linealmente de las tensiones de los nudos aparezcan
en la parte de la izquierda.

[Yg + D (Cga + Co)] vy(t) — PCyava(t) — pCous(t) =

Z Ck Ug — Us )]kﬁ[vg(t) . Us(t)] (3.58a)

—pCou,(t) + [R; ' + 5Co] vs(t ch vy (t) = vs(1)]F Plg(t) — vs(t)] (3.58b)

[910 - ﬁng] Ug(t) + [901 +yrL+p (ng + Cds)] Ud( ) - glovs(t) =

3 gl 1) — 00 okt

k=1 l=1

(3.58¢)

Utilizando como variable la tensién puerta-fuente v (t) las ecuaciones anteriores que-
dan de la siguiente forma:

[yg + ﬁcgd] Ug(t) - ﬁngvd( ) + pCO'Ugs = Z Ckvgs pvgs (359&)

R 1w, (t) — [R —I—pC’o Vgs (1 ZC’kvgs )Pugs(t (3.59b)
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vg(8) Cyd ug(®)

"
Co 1 0 B0

GotysD)
Lo %S wo Biwo O Zo, T Zy,

Figura 3.6: Representacion alternativa del circuito de la Fig. 3.5, en la que se han
reemplazado los elementos de circuito no lineales por elementos lineales
en paralelo con fuentes de corriente no lineales.

—PCyavy(t) + [go1 + yr + P (Cas + Cga)l va(t) + grovgs(t) = — Z Z gklvgs (t)vil(t)

k=1 I=1
(3.59¢)
En notacién matricial puede escribirse:
Y (p)v(t) =is(t) +inw(t) (3.60)
donde:
Yg + PCyd —pCya pCo v (t)
Yp)=| R 0 — (R7' +DpCo) | v(t) = [wa(t)
_ﬁcgd go1 + yr + ﬁ(ods + ng) g10 Ugs(t)
(3.61)
[ — 51 Crg (s 1)
+ 2k Crvg, ()Pvgs (t) is(t)
ine(t) = | o is(t)=10 |,
M= ]SS gk ek "
k=0 1=0 0
——
k+>1 ]
(3.62)

siendo Y (p) la matriz de admitancias de la parte lineal aumentada; v(t) el vector de
tensiones incdgnita; is(t) el vector de fuentes de corriente independientes (excitacio-
nes); e ing,(t) un vector que incluye todas las no-linealidades del circuito, al que se
denominara en adelante vector de corrientes no lineales.

Siguiendo el método de la entrada armonica, primero se determinan las funciones
de transferencia lineales seleccionando el vector de fuentes de corriente independien-
tes de la siguiente manera:

exp(jwit)
is(t) = 0 (3.63)
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

Dado que las tensiones en los nodos admiten un desarrollo en series de Volterra, se
pueden expresar como sigue:

)= vgult)

o0

va(t) =Y van(?) (3.64)

vgs <t> = Z Ugsn(t)

donde las componentes de orden n vienen dadas por:

Vgn(t) = Hyn(wr, . ..,w1) exp(jnwit)

Van(t) = Han(wy, ..., w1) exp(jnwst) (3.65)
Vgn(t) = Hysn(wr, - .., w1) exp(jnwit)

n

Una vez sustituidas (3.63)-(3.65) en (3.60), tras aplicar el operador diferencial p e igua-
lar los coeficientes de exp(jw;t), las funciones de transferencia lineales satisfacen la
siguiente ecuacién matricial:

1
Hy(wy) | =Y (jwy) |0 (3.66)
0

Como las componentes a w; sélo pueden aparecer en los términos de primer orden,
el vector de corrientes no lineales iy, (¢) no contribuye a la respuesta lineal, pudiendo
ser ignorado en este orden.

Para determinar las funciones de transferencia no lineales de segundo orden, se
considera el siguiente vector de fuentes de corriente independientes:

exp(jwit) + exp(jwat)
io(t) = 0 (3.67)
0

Aunque las tensiones en los nodos se siguen expresando segun (3.64), al contener
ahora dos tonos la entrada, las componentes de orden n responden a la expresion:

2 2
Vgn(t) = Z Z 2 (Ways -y wq, ) €xpli(wg, + -+ + wy, )] (3.68a)
=1
2
van(t) = Y -+ Z Hn(Ways - -+ Wq,) €Xpljwe, + - - - + we, )] (3.68b)
=1 qn=1
2
Vgsn (t) = Z o Z Hyon(Ways - - - Wy, ) expj(wg, + -+ + wy, )t] (3.68¢)
=1 qn=1
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

A continuacién se sustituyen (3.64), (3.67) y (3.68) en (3.60) y se identifican aquellos
términos que varfan con ¢ como exp|j(w; +w2)t]. Como las frecuencias w; y w, se supo-
nen positivas e inconmensurables, los términos con dependencia de tipo w; + ws s6lo
pueden aparecer en las componentes de segundo orden. Desarrollando cualquiera de
los términos de (3.68) para n = 2, se tiene:

Vka(t) = Hya(wr,wr) exp(j2wit) + 2! Hyo(wy, wa) explj(wi + wa)t] + Hya(we, wa) exp(j2wat)

(3.69)
donde Hy, es la funcién de transferencia no lineal de segundo orden del nodo k. N6-
tese que existen tantos términos idénticos con salida en w; + w, como posibles per-
mutaciones de los indices ¢;, ¢ donde w; y w, aparecen una sola vez. Analizando los
restantes términos de la ecuaciéon matricial, mientras que is(¢) no presenta términos
en w; + wy, el vector iny,(¢) puede contribuir a esta frecuencia, debido a su naturaleza
no lineal. Cada uno de los elementos de este vector admite también una expansion
funcional en series de Volterra que se puede escribir como:

inpe(t) = ZiNLkn(t) ; (3.70)
n=1
donde ) ,
iNLkn(t) = Z e Z Fen(Wys - -+, e, ) expj(wg, +++ + wg, )] (3.71)
a1=1 gn=1

Al igual que sucede en (3.69), el nimero de términos de iy, (t) que dependen de ¢
como exp[j(wy + wo)t] equivale a las posibles permutaciones de los indices ¢, .. ., ¢,
de manera que w; y w, aparecen una sola vez, en otras palabras:

iNLk(t;CU1 + WQ) = 2!Fk2(u)17w2) exp[j(wl + WQ)t] (372)

Al cancelar los factores 2! en ambos miembros de la ecuacién matricial, se pueden
despejar las funciones de transferencia no lineales de segundo orden:

Hg(wla W2) Fg2(w17 w2)
Hd(wl,wg) = Yil[j(wl +u)2>] ng(wl,LUQ) (373)
Hgo(wi,ws) Fyoo(wr,wo)

Las funciones Fjs(w;,w2) dependen a su vez de las funciones de transferencia de
6rdenes inferiores. Atendiendo al primero de los elementos del vector iny,(?), al susti-
tuir (3.64) y (3.65) en la expresion de iy4(t), se obtiene:

[e) 0o 00 2 2
inLg(t) = = Y Crv (DPvgs(t) = = Y Ck{Z Do D Hoonlwars -5 wg,)%
k=1 k=1

n=1q=1 gn=1

xexplj(wg, + - -—f-qu)t]} ﬁ{z Z T Z Hysm (wWrys - oo wr,) expli (w4 - ""Wrn)t]}

m=1r1=1 rm=1

(3.74)
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

De acuerdo con las consideraciones indicadas previamente, s6lo pueden encontrarse
términos con dependencia temporal exp[j(w;+w2)t] entre las componentes de segundo
orden. Esto equivale a particularizar k = 1, = 1 y m = 1 en la expresién anterior:

2 2
iNLgQ - _Cl Z Z gsl Wq gsl WT)JWT exp[j (wq + WT)] -
q=1 r=1
C . . .
= —71 {,]QWIH s1 (u)1> exp(]let) + 2‘] (Wl + w2>Hgsl (WI)H951<W2) eXp[] (W1 + wQ)t]+

+ 2w Hy (wo) exp(j2wst) } - (3.75)

Al comparar con (3.72) resulta:

C
legsl(wl)Hgsl(wz) (3.76)

Obsérvese que Fjo(wr,ws) se puede interpretar como el coeficiente de Fourier de

Fgg(wl,ng) = —j(u)1 -+ WQ)

inLg2(t), evaluado en wy + wsy, dividido por 2!.
Debido a la similitud entre in4(t) € inpq(t), se tiene:
_ C
Fapo(wi,ws) = jwr + w2>71Hgsl(w1>Hgsl(w2) (3.77)

En cuanto a la no-linealidad dependiente de iy,s(t), las componentes de segundo
orden estdn contenidas en la expresion:

iNLgS?(t) = _QQngs(t) - gllvgs(t)vd(t> - gOQUz(t) (378)
La estructura de estos tres sumandos es similar, asi que sélo se estudiard el segundo
de ellos:

2

co o0 2 2 2
Vs (1 Z Z Z Z Z Z Hyon(Wgys - -+ s Wap ) Ham (Wry s - - Wy, ) X

n=1 m=1q1=1 gn=1r1=1 rm=1

X exp[j(wg + - +wy, +wp + - Fwp,)t] (3.79)

Sélo se pueden localizar componentes con dependencia del tipo exp[j(w; +w2)t] en los
términos que resultan de tomar n = 1, m = 1, esto es:

2 2
Vgs1 (£)vagn ( ZZHQSl wq)Ha (wy) explj(wg +wr)] = Hys1(w1)Har (wr) exp(j2wit)+

q=1 r=1

+ [ gsl(wl)Hdl (UJQ> + Hgsl (WQ)Hdl(u)l)] exp[j(w1 -+ WQ)t] + Hgsl (CUQ)Hdl(u)Q) exp(j2w2t)
(3.80)

Finalmente:

Fyso(w1,w2) = —gaoH gs1(w1) Hys1(w2) — g11Hys1 (w1) Har (w2) — go2Har (w1) Har (w2) (3.81)

donde:

Hysi(w1)Ha (w2) = 5 [Hys1(wi) Har (w2) + Hysi (wa) Har (w1)] (3.82)

N | —
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

En general, para el cdlculo de las funciones de transferencia no lineales de orden n
se considerara un vector de corrientes independientes del tipo:

exp(jwrt) + exp(junt) + - + exp(jwnt)
(1) = 0 , (3.83)
0

y se trata de identificar en ambos miembros de la ecuacién matricial (3.60) aquellos
términos con dependencia temporal exp[j(w; + - - - + wy)t], que s6lo pueden ser debi-
dos a componentes de orden n, y que aparecen n! veces como corresponde al niimero
de permutaciones de los indices ¢, - - - , ¢, tomados de 1 en 1. Las funciones de trans-
ferencia no lineales satisfacen el siguiente sistema de ecuaciones algebraicas:

Hy(wi, ... ,wp) Fon(wi, ... wy)
Hd(wla---7wn) :Y_l[j(wl ++wn>] Fdn(wla"'7wn) ) (384)
Hys(wr,y ... wy) Foon(wi, ... wy)

siendo Fj,(wi,...,wy) €l coeficiente de Fourier de la componente de orden n de la

corriente no lineal i () evaluado en w; + ... 4+ w, y dividido por n!.

Los n! términos contenidos en cada fila del vector de corrientes no lineales iny, (%)
son, en general, diferentes, y su evaluacion puede ser un proceso bastante complicado
para 6rdenes superiores a tres. El método general para determinar la respuesta de un
sistema caracterizado por un comportamiento no lineal que puede ser descrito por
una serie de potencias se discute en la siguiente seccién.

I11.3.2. Maétodo de las corrientes no lineales

Con ayuda del ejemplo anterior, se acaba de mostrar que las componentes de or-
den n de la respuesta de un circuito no lineal se pueden obtener como soluciones de
un sistema de ecuaciones diferenciales lineales. Estas ecuaciones lineales son parte de
las ecuaciones no lineales originales, a las que se le aplican unas excitaciones particu-
lares que se conocen como corrientes no lineales. Las corrientes no lineales de orden
n se determinan a partir de componentes de tensién de orden inferior a n. Una vez
conocidas las corrientes de orden 7, las componentes de tensién del mismo orden se
calculan a partir de aquéllas, y asi se pueden hallar las componentes de corriente de
6rdenes mads altos. S6lo es necesario tener en cuenta las componentes de frecuencia
que contribuyen a una componente de interés de alto orden.

Este método se deriva del estudio de las respuestas de orden sucesivamente cre-
ciente de un circuito caracterizado por un sistema de ecuaciones diferenciales en el
que las no-linealidades adoptan la forma de una serie de potencias. Sin pérdida de
generalidad, para simplificar la notacién, considérese un circuito de un solo nodo des-
crito por una conductancia no lineal. Sea v(¢) la salida cuando se aplica una entrada

4~
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0,0 — lﬁLft)
v o
| mO-3er©
i) @8 Lineal v (t) 7
S N
1 lL (t)_ Z(;Kr dtr U(t)

Figura 3.7: Circuito de un nodo con conductancia no lineal.

i(t) al circuito, de manera que se cumple la ecuacién diferencial:

i0=3 Kr%v(t) +3 gun(0) (3.85)
r=0 n=2

Los dos sumandos de la ecuacién diferencial separan completamente la dependencia
lineal y no lineal, como se muestra en la Figura 3.7. Supéngase que la excitacién es
de la forma z(t) = «i(t), donde « es una variable muda que se utilizara para llevar la
cuenta del orden de los diferentes términos. Segtin la expansién funcional de Volterra
(véase (3.31)), la respuesta de orden n a la entrada z(t) viene dada por:

i) = [ [ [t T explinn) 52 (3.86)
oo Joo () k=1

En este sentido, es evidente que cualquier término con dependencia de tipo o™ es de
orden n en i(t), de manera que y,(t) = o"v,(t), y ademas:

y(t) =D un(t) =D au,(t) (3.87)

Sustituyendo x(t) e y(t) en la ecuacién diferencial (3.85) en funcion de i(t) y v,(?),

oo 00 dr 0o 0o n
ai(t) = Z a” [Z KT%vn(t) + Z Gn [Z asvs(t)] (3.88)
n=1 r=0 n=2 s=1

La introduccién de la variable muda « es un til artificio que permite resolver las

resulta:

componentes de érdenes sucesivamente crecientes. Para determinar v;(¢), se derivan
ambos miembros de (3.88) respecto de « y se particulariza a continuacién a = 0, obte-
niéndose la siguiente ecuacién diferencial para v, (¢):

i)=Y Kr%vl(t) : (3.89)
r=0

que se corresponde con la parte lineal de (3.85) como si el elemento no lineal repre-
sentado por la serie de potencias en v"(t) fuese eliminado del circuito y la fuente de
corriente i(¢) se aplicara sélo a la parte lineal.
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

Las respuestas no lineales de orden superior se obtienen repitiendo el proceso de
derivacién de ambos miembros de (3.88) con respecto a «, tomando después o = 0.
Derivando por segunda vez se obtiene la ecuacion diferencial que satisface v (?):

0= Z K )+ gav?(t) . (3.90)

Al comparar esta expresion con (3.89) puede considerase v5(t) como la respuesta a la
parte lineal del circuito cuando se excita con una corriente no lineal —iy2(¢) dada por:

inza(t) = gavi(t) (3.91)

Repitiendo el proceso una vez maés resulta:

0= Z K, —113 )+ 29201 () va(t) + gsvi(t) (3.92)

Nuevamente la componente de tercer orden es la respuesta de la parte lineal excitada
por una corriente no lineal —iy3(t) de orden 3:

ina(t) = 29201 (t)va(t) + gsvi(t) - (3.93)

Este proceso se puede reiterar sucesivamente hasta alcanzar la respuesta no lineal del
orden deseado. En general, la corriente no lineal de orden n se expresa como:

iNLn(t) = ng {d(cjlg” [Z &Svs(t)] }

Puesto que m > 1, inp,(t) no puede depender de respuestas no lineales de 6rdenes

(3.94)

a=0

superiores a n, sino exclusivamente de las n — 1 respuestas v;(?),...,v,_1(t), que ya
han sido calculadas. Por tanto, este método es claramente recursivo, ya que se requiere
la determinacién de todas las componentes de 6rdenes mas bajos antes de hallar la
siguiente componente de orden superior.

El procedimiento para la determinacién de las corrientes no lineales puede siste-
matizarse a partir de la siguiente recursion, que se demuestra en [13]. En el caso en que
la corriente iy (t) sea debida a una conductancia no lineal (o a una fuente de corriente
controlada por la tensién u(t)):

Z-NL(tL) = Zgnun(t) ) (395)

la componente de corriente de orden n generada por u(t) se puede expresar como
sigue:

iNLn(t> = Z ImUn, m , (396)
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donde

n—m-+1

Up,m = Z Wi(D)Up—i 1, m > M, (3.97)

i=1
siendo u, 1 = u,(t). Una expresién similar se utiliza para la componente de orden n
debida a una no-linealidad dependiente (véase [6]):

ive () =)D g™ (B0 (1) - (3.98)
m=1 n=1
En este caso se cumple:
n—1 n—k
incn(t) = 9P,k n (3.99)
k=1 [=1
donde
n—1 j—l+1
q)l,k,n = Zuj7lvn_j7k s siendo Uj 1 = Z u,-(t)uj_u_l s j 2 m. (3100)

j=1 i=1

Si la corriente iy (t) es debida a una no-linealidad capacitiva (véanse (3.43)-(3.46)),
realmente nos encontramos ante un caso particular de (3.95), en el que u(t) = dv(t)/dt.

El método de las corrientes no lineales se puede combinar eficientemente con el
de la entrada armoénica para asistir en el cdlculo de las funciones de transferencia no
lineales, reemplazando la entrada i(¢) por sumas de exponenciales complejas de fre-
cuencias inconmensurables, como en (3.52). Al trabajar en el dominio de la frecuencia,
para evaluar la funcién de transferencia de orden n hay que calcular la transformada
de Fourier de las corrientes no lineales del mismo orden. Dado que H,,(w,,) es el coefi-
ciente de n! exp[j(wy + - - - + wy)t], de todo el espectro Flin,(t)] sélo interesa conocer
el coeficiente F),[in.,(t)] cuya componente espectral es n!djw — (wy + - -+ + wy,)]. Este
coeficiente se puede expresar en términos de productos simetrizados de funciones de
transferencia no lineales de 6érdenes maés bajos. Asi, puede escribirse por ejemplo:

Fulvg, (g, ()] = Hi (w1 wky) - Hig (We— k415 - - > Wrky )

'Hk2 (wrk1+1, c. ,wrk1+k2) et Hk2 (wn_k2+1, ce ,wn) (3101)

con rky + sky = n, y donde Hy, es la funcién de transferencia no lineal de orden k; de
la tension v(t).

Retomando nuevamente el ejemplo del amplificador FET, se aplica a continuaciéon
el método de las corrientes no lineales para obtener las funciones de transferencia no
lineales de segundo y tercer orden. Siguiendo la notacién de la Figura 3.6, recupera-
mos por comodidad el vector de corrientes no lineales:

inrg(t)
iNL(t) - 'iNLd(t) y (3102)

iNLgs(t)
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111.3. Determinacidon de las funciones de transferencia no lineales

donde:
. d ~= Cro1
ingg(t) = —— ; s (1) (3.103a)
. d = Cr1 4,
insat) = - ; s (1) (3.103b)
intgs(t) = =D grovgy(t) = D gowa(t) = > vy (Hva(t) (3.103¢)
k=2 1=2 k=1 =1
= Segundo orden:
e Tras aplicar (3.96) y (3.97):
, : d [C
inLga(t) = —inpa(t) = —— Hv;l(t)} (3.104)
e En el caso de la no-linealidad dependiente:
inNLgs2(t) = —g2002g1 () — goav (1) — g110gs1 (£)var (£) (3.105)

e Los coeficientes de Fourier Fyliypi2(t)] de las componentes espectrales en
w1 + wy (compadrese con (3.76) y (3.81)):

Folinzea(t)] = Fyp(wr,w2) = —j(wn + wa) S Hywt (w1) Hya(wz)  (3.106a)

2

FQ[iNLdQ(t)] = ng(wl,wg) = — gg(w]_,u)g) (3106b)

Folinpgso(t)] = Foso(wr,ws) = —gooH ys1 (wr) Hys1(wo)+
2[inLgs2(1)] gs2 (w1, w2) 920Hgs1 (w1) Hys1 (w2) (3.106¢)

—gosz1(w1)Hd1(w2) - 911Hgsl(w1)Hd1(w2)

s Tercer orden:
e Tras aplicar (3.96) y (3.97):
. . d C’2 3

ZNng(t) = —ZNLdg(t) = _E C’lvgsl(t)vgsg(t) + ?Ugsl<t) (3107)

e En el caso de la no-linealidad dependiente:

iNLgs3(t) = —2920Vgs1 (£)Vga2(t) — g30vs1 (1) — 2g02var (£)vaz(t) — gosvihy (£)+
— 11 [Ugs1(t) a2 () 4 vgs2(t) Va1 (8)] + g21Vogy (1)va1 (t) 4 g12vga1 (£)07; (1) (3.108)
e Los coeficientes de Fourier Fs[inris(t)] de las componentes espectrales en

w1 +WQ —I—w3:

F3linpgs(t)] = Foz(wi,we,w3) = —j(w1 + wa + ws) X
(3.109a)

C
X | C1Hyg1(wr1) Hgsa(wa, ws) + %Hgsl(wl)Hgsl<w2)Hgsl(w3)
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Filinras(t)] = Fus(wi, wa,ws) = —Fyz(wi, wa,ws) (3.109b)
Filinpgss)(t) = Fyss(wr,wa, ws) = —2g20Hgs1(w1) Hgso(wa, w3 )+
—g30Hgs1(w1) Hgs1(wa) Hys1(w3) — 2902 Har (w1) Haz (w2, w3 )+
)

—GosHar (w1) Ha (w2) Har (w3) — g1 [Hgsl(w1>Hd2<w2>w3) + (3.109¢)
+ Hgs2(wl>w2)Hd1(w3>i| — g1 Hgor(w1) Hyer (w2) Har (w3)+

—912Hg31 (wl)Hdl (wz)Hdl (wa)

II1.4. Distorsiéon armonica e intermodulacion

Cuando se aplica una sefial sinusoidal de frecuencia w a la entrada de un circuito
no lineal, la salida es una sefial periédica que contiene componentes a la frecuencia
fundamental y a todos sus arménicos. Si se representa la entrada al sistema por z(t) =
|Vi| cos(w1t + 6;), la salida puede expresarse mediante una serie de Fourier:

y(t) = |Vo| + |Vh| cos(wit + 1) + |Va| cos(2wit + a) + | V3| cos(3wit + az) + . (3.110)

El cociente entre las magnitudes de los distintos armoénicos y la salida a la frecuencia
fundamental es una medida de distorsién no lineal que recibe el nombre de distorsién

armonica:
[Vl

il

Otra medida de distorsién no lineal es la distorsién total arménica, que se define como

Dy = (3.111)

el cociente entre el valor rms de la salida, sin considerar las componentes a la frecuen-
cia fundamental ni de DC, y la magnitud de la salida a la frecuencia fundamental:

VIVal? + V52 +
VA

Dy = = \/D}+ D3+ (3.112)

Para obtener la expresion de la distorsion armoénica de orden k, en virtud de (3.30)
pueden sumarse las respuestas de distinto orden que contribuyan a la misma frecuen-
cia de salida. Como se estd considerando una sola entrada sinusoidal, el vector de
mezclas m tiene una estructura muy simple: m = [m_;, m;]”. Teniendo en cuenta que
el orden de la mezcla es la suma m_; +m; = n'y que esta mezcla contribuye al k-ésimo
armoénico cuando m_; +my = k, de aqui sigue que m_y = (n — k)/2ymy = (n+ k) /2.
Como ademds m_; y m; son niimeros enteros positivos, entonces es preciso que n > k,
n debe ser impar cuando k es impar y debe ser par cuando % sea par. Siguiendo es-
te razonamiento, los primeros términos que contribuyen al k-ésimo arménico de la
entrada son:

y(t; kwr) = Ge(t; [0, K]7) + G (8 [1, ke + 1)) + Grga(t; (2,5 + 2]7) +

k+2

s Hel(w)i] + 51 St

(VA Hyo[—w1, (w1)p1]+

onN



I11.4. Distorsion armonica e intermodulacién

. (k + ;lzsrlz +3) VA Hypa[—wr, —w1, (W1)gga] + - ] } - (3113)

Para valores pequefios de la entrada, |V;| puede aproximarse por la amplitud del pri-
mer término del desarrollo anterior:

1
9k—1

Vil = i VAl* [ Hil(w1)s] (3.114)

y la distorsién del k-ésimo armonico viene dada por:

o Vel" M Hel(w)el]

D, ~ 3.115
© N TR, () (3.115)

Otra forma comuin de distorsiéon no lineal es debida a productos de intermodula-
cién entre distintas componentes de una entrada multitono. Este efecto es especial-
mente critico cuando la mezcla se efecttia con sefiales interferentes, en presencia de la
seflal deseada. Una de las formas de intermodulacién mds perjudiciales es la que se
produce entre dos tonos (w; y ws) de la misma amplitud (V;,,,), suficientemente pro-
ximos a la frecuencia fundamental (w), y de la que distan respectivamente dw y 26w
(véase la Figura 3.3). Si wy, ws > w, entonces el producto de intermodulacién de tercer
orden m = [0,0,1,0,2,0]” produce una mezcla entre los dos tonos con salida en la
frecuencia fundamental, i.e. 2w; — wy = w. Lo mismo sucede, cuando w, wy < w con el
producto 2wy — wy. Si la amplitud de los tonos interferentes es muy superior a la de la
frecuencia fundamental, este producto de intermodulacién podria llegar a enmascarar
la sefial deseada.

Los diferentes criterios de distorsion por intermodulacion estdn basados en cocien-
tes entre potencias. Existe una multiplicidad de criterios segin que estas potencias
estén referidas a la entrada o a la salida, o bien se trate de potencias disponibles o pro-
medio. Considérese una excitacion multitono con () sinusoides y un vector de mezcla
m = [m_q,...,m_1,my,...,mg]". El cociente entre la potencia promedio disipada
por la componente de intermodulacién wm en la carga y el producto de las potencias
disponibles en el generador a cada una de las frecuencias de entrada, viene dado por:

(P(wm))

imry(wm) = — — (3.116)
T (Baig@) ™ (P () ")
donde la potencia promedio disipada en la carga se calcula a través de (3.30):
n;m)?
(Pulism)) = VB gm0 [V 2004 H, (o) PG (om) . (3117)

siendo G (w) la parte real de la admitancia de carga y n el orden del producto de
intermodulacién. Las amplitudes V, estdn relacionadas con las potencias disponibles
a través de las impedancias de fuente:

(Pranglion)) = V1

oo (3.118)
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De aqui sigue:

imri(wm) = 27 (nm)?| Hy (wm) P[Ra(w1)] ™70 [Ry(wg)] ™9™ )G (wm)
(3.119)
Puesto que imr;(wm) tiene dimensién de vatios!! =™, para expresar este cociente en dB
se puede reescribir (3.116) en terminos de una potencia de referencia (P, ):

(Poop) " imri(wm) = (3.120)

<Pdi5p(w1)> (m1+m_1) L. <Pdisp(wQ)> (mQer_Q)
<Pref> <P7'ef>

Si se expresa la potencia de referencia como (P,.;) = 0,5|V;¢s|?G,ey, en funcion de la
amplitud y conductancia de referencia, al tomar 10-log;, en ambos miembros de (3.120)
resulta:

IM Ry(wm) = 10 - logy, [<me>(n—1) imry(wm)| = 20 - logy, [|V7"ef|(n_1)|Hn(‘-‘-’m)H +
+10 - logyo {4(n; m)?[Ry(wr)] "™ 1) - [Ry(wq)] ™M@ G L (wm) Gt} (3.121)

En la practica se acostumbra a tomar V,.; = 1V, y para que resulte (P,.;) = 1 mW la
conductancia de referencia se considera igual a G,.; = 2 mS. Asumiendo impedancias
de 50 Q2 para todas las frecuencias participantes, se obtiene la siguiente relacion para
las frecuencias fundamental w; y de intermodulacién 2w, — wy, respectivamente:

IMR,(w,) = 20 - log,o | H1(w1)| + 6,0 dB (3.122a)
IMR;(2w; — ws) = 20 - logy, |Hz(wy, wr, —ws)| — 4,4 dB (3.122b)

Si la potencia disponible es igual para todos los tonos, entonces la potencia disi-
pada en la carga a la frecuencia de intermodulacién se puede expresar, en unidades
logaritmicas, a partir de (3.120) como:

Pr(wm) = nPusp + IMRi(wm) (3.123)

Obsérvese que (3.123) describe la ecuacién de una recta en el plano de P (wm)(dB)
frente a Py;,,(dB). Una forma relativamente sencilla de caracterizar un proceso de in-
termodulacién en términos de la respuesta lineal de un sistema es el punto de inter-
cepto, en el que el nivel de la potencia disipada en la carga a la frecuencia w; coincide
con el de wm, esto es:

IP! + IMR;(w;) = nIP! + IMR;(wm) , (3.124)

donde IP! es el punto de intercepto de orden n referido a la entrada. Al referir la
potencia a la salida se obtiene:

1
P = LlfMRt(wl) — < IMR(wm) (3.125)
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Si se despeja IM R, (w;) de (3.125) y se sustituye en (3.123) cuando n = 1, resulta la
expresion:
IMR(wm) = n[Pr(w) — Pusp) — (n — 1)I Py, (3.126)

que llevada nuevamente a (3.123) permite expresar la potencia del producto de inter-
modulacién como funcién de la potencia disipada en la carga a la frecuencia funda-
mental y del punto de intercepto:

Pr(wm) =nPp(w) + (n—1)IP? (3.127)

Suponiendo una potencia de referencia de 1 mW, una tension de referencia de 1 V
y terminaciones de 50 €2, el punto de intercepto de tercer orden asociado al producto
2wy — wy se puede expresar en términos de las funciones de transferencia sustituyen-
do (3.122a) y (3.122b) en (3.125) tomando n = 3:

| Hy(w)]?
|H3(w1,w1, —w2)|

IP2(2wy — ws) = 10 - logy, +11,2 dBm (3.128)

II1.5. Extraccion de los coeficientes de las corrientes no lineales

Para la determinacién de las funciones de transferencia no lineales, se ha visto que
el método de las corrientes no lineales combinado con la entrada arménica expresa los
elementos de circuito no lineales mediante una serie de potencias, y que los coeficien-
tes de esta serie determinan en gran medida la respuesta del sistema. Suponiendo que
el nivel de la sefial es suficientemente pequefio, los errores que se introducen al trun-
car estas series pueden despreciarse. Centrandonos en la no-linealidad dominante de
los dispositivos FET de AsGa, la corriente i44[vys, v45] admite una expansion en series
de Taylor que generalmente puede truncarse a partir de los términos de tercer orden:

ol | Olys  , Olyy 1Ly 5 Py, 1Pl 5

1ds|Vgsy Uds| = ~=7 VUgs —Uds =5 Ugs 5 VUgsUds =~ a5 VUds

W T gy, T gV T T 20V T gV, T T 20V
183y 4 1 Bl 1 0%l , 1034

—— - s+ == ———v5. . (3.129
Toava e T aavzav,, vt T gy, avg ot T o avg e G
donde ig45, v4s, v4s SON Magnitudes incrementales que expresan las desviaciones de 1,
Vys ¥ Vas del punto de polarizacion.

Comparando término a término (3.129) con (3.57b) y (3.103c), los coeficientes
910 = 9m Y g1 = ¢as representan la transconductancia lineal y conductancia de sa-
lida lineal del FET; goy y g30 describen la variaciéon de la transconductancia con V,;
902 Y go3 desempefian el mismo papel para la conductancia de salida y V. Siguiendo
este mismo razonamiento, g;1 y g1 representan la dependencia no lineal de primer y
segundo orden de g4 con V,,, mientras que g1 y g12 describen la dependencia de g,,
con V.
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

El método tradicional para extraer los coeficientes de la corriente estd basado en
tomar medidas de la caracteristica //V con una determinada polarizacién de drena-
dor y a continuacion realizar un ajuste por minimos cuadrados de i4(v,s) sobre un
polinomio del grado deseado. Aunque este proceso es generalmente suficiente para
extraer g,,, a menudo resulta inadecuado para determinar los coeficientes de orden
mas elevado, debido a que los valores determinados de esta manera son muy sen-
sibles a las imprecisiones de la medida, errores de redondeo y a la seleccién de los
puntos de medida.

R R,
G D
VS
+ ;
Vg Ugs Igs (Vgs) — & R,

S
R,

Figura 3.8: Extraccién de los coeficientes g.o mediante medidas en RF. Circuito equi-
valente del FET en VHF polarizado en saturacion.

Una manera efectiva de evitar estos problemas consiste en realizar la extraccion de
coeficientes empleando medidas de RF en lugar de DC. Estas medidas se realizan en
VHE, para poder despreciar los elementos parésitos reactivos. Bajo estas condiciones,
los niveles de las componentes armoénicas de la salida son funcién exclusivamente de
la potencia de entrada, de la resistencia de fuente del FET y de los coeficientes gy;.
Supuesto que el FET esta polarizado en saturacién, de manera que la dependencia de
i4s CON Vg, sea aproximadamente lineal (conductancia de salida gg4;), en la Figura 3.8 se
muestra el circuito equivalente de un FET al que se conecta un generador de RF con
una frecuencia del orden de 50 MHz, y terminado en una resistencia de carga R;. El
valor de esta resistencia se escoge lo suficientemente pequefio comparado con 1/g,s,
para que pueda despreciarse la corriente que atraviesa la conductancia de salida, y lo
bastante grande como para que sea posible identificar los arménicos de salida sobre
un analizador de espectros [16].

Mediante anélisis nodal, las tensiones de los nodos G, D y S se pueden expresar
mediante la siguiente ecuacién matricial:

. 0 0 w1 [V./R, 0
9m 9ds + R,i-l&-Rs _(gm + gds) vd(t) = 0 + = ZZO:Q gkOU];s(t)
—9m —Yds 9ds + Gm + RLS Us (t) 0 220:2 gkovgs (t)

(3.130)
Este sistema se resuelve, despreciando la contribucién de g,45, mediante el método de
la entrada armonica, a partir de las corrientes no lineales iy2(t) = gaovgs1 (£)* € inrs =
G30Vgs1(t)? + 2200451 (t)vgs2(t). Los tres primeros armoénicos de la corriente de drenador

on



I11.5. Extraccion de los coeficientes de las corrientes no lineales

1, SON:
, GmVy
= — 131
1 11 ng (3 3 a)
g20(1 — )‘/92
= 3.131b
1o = (1 +9m )2 ( )
202, Rs)(1 — g Rs)V?
iy = (930 — 2950 Rs)( 9 ) g (3.131¢)

A(1 + g Rs)3

A partir de estas expresiones se puede obtener la distorsién armoénica de segun-
do y tercer orden en funcién de la potencia disponible en el generador (Fys,) =
Vol?/ (8 Rin):

<P0<100 MHZ)> 2920R ( ngs>2
(P,(50 MHz)) 92, (1 + gnRs)?
)
)

(Paisp) (3.132a)

2:

(P,(150 MHz)) _ [2(g30 — 293 Rs) (1 — g Rs) Ry 2
(P,(50 MHz) Gm (1 + gmRs)?

D3 = (Puisp)? (3.132b)
Obsérvese que si se dispone de una buena estimacion de la transconductancia g,,, los
coeficientes gy y g30 se pueden determinar mediante la medida de los arménicos en
un analizador de espectros sustituyendo en (3.132).

Una variante de este método propuesta por su autor [17] incluye los efectos de g,
sobre la corriente de salida, mejorando la sensibilidad de la medida al eliminar las
restricciones que pesan sobre la resistencia de carga, que puede ahora tomar un valor
de 50 €. Si se dispone de la medida del pardmetro y; del FET a la misma frecuencia
de 50 MHz, entonces la transconductancia g,, estéd relacionada con dicho parametro a
través de la siguiente relacion:

1+ gas(Raq + Ry)
1-— ’ymms

Resolviendo nuevamente el sistema de ecuaciones (3.130), los pardmetros g2 y g30 se

(3.133)

9m = |y21|

extraen de la distorsién armoénica de segundo y tercer orden, resultando:

Dy

goo = gm(l + ngRRs>2 ar <Pdisp> (3134&)
2R,
29§OCRRS gm(l + ngRRs>3
= + v D 3.134b
g30 1 + ngRRs 2Rg <Pdisp> ’ ( )
donde 1
CR = Gds <RL + Rd + Rs + g-) . (3135)
ds

Noétese que de los dos valores posibles de g3, s6lo uno puede ser correcto. General-
mente uno de ellos es positivo y el otro negativo. Para descartar el valor incorrecto,
basta con medir g, en dos o tres puntos de polarizacién préximos. Si go decrece a
medida que aumenta V,,, entonces el valor correcto es el negativo.

[o] =4
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El principal argumento critico en contra del método anterior es que, si bien es cier-
to que en saturaciéon gy, es practicamente independiente de Vj,, también exhibe una
dependencia con V,, no despreciable. De hecho, si la distorsién armoénica fuese debida
exclusivamente a la no-linealidad de g,,, con V,,, entonces esta distorsion seria inde-
pendiente de la resistencia de carga, cuando experimentalmente puede comprobarse
que no ocurre asi. Ademds, no parece posible explicar estos resultados acudiendo tni-
camente a la no-linealidad de g4s con V;;, debido a que los valores de go2 v go3 que se
obtienen por derivacién de g4s respecto de V;, son muy bajos en saturaciéon [18]. La
tinica justificacion posible a este hecho es que para una caracterizacion precisa de la
distorsion no lineal causada por la corriente, no basta con descomponer i,45(vys, vs)
en dos fuentes de corriente no lineales g,,(vys) ¥ gas(va4s), sSino que también es preciso
caracterizar los términos cruzados g1, g21, 912

Para la extraccion de estos coeficientes, en [9] se propone un procedimiento de
caracterizacion experimental en el que dos frecuencias de VHF w; y w, se inyectan res-
pectivamente en los terminales de puerta y drenador de un FET. Las distintas mezclas
de w; con w, se miden en un analizador de espectros y se evalia la relacion entre el
nivel de salida de cada producto de intermodulacién y las potencias de salida a w; y

wo.

Si se dispone de los parametros del circuito equivalente del transistor, incluyendo
g10 V 9o1, las salidas de las distintas mezclas dependen de las funciones de transfe-
rencia no lineales H,, (w,). A partir de las medidas de potencia (P,(2w1)), (P,(2w2)) ¥y
(P,(w1 +w2)) se puede construir un sistema de tres ecuaciones cuyas incégnitas son
precisamente g9, 911 Y goz2- Estos coeficientes de segundo orden se utilizan para pre-
decir la distorsion armoénica a 3w; y 3ws, e intermodulacién de tercer orden con las
mezclas 2w, 4+ we y wy + 2w,. Al comparar los resultados tedricos con las medidas, se
obtiene un sistema de cuatro ecuaciones con las incégnitas ¢so, g21, 912 Y gos-

Dado que el transistor es practicamente unilateral en la banda de VHE, las varia-
ciones en la tension de drenador apenas repercuten sobre la entrada del FET. Por este
motivo, casi toda la contribucién hacia (P,(2w,)) depende de go y hacia (P,(3ws)) de
gos3- A su vez, (P,(w1 +w2)) Vv (P,(w1 + 2ws)) estdn determinadas fundamentalmente

POT g11, Go2, V Go3, 912, respectivamente.

Otras fuentes de distorsion en dispositivos FET de AsGa son las reactancias no
lineales. Aunque es habitual considerar sus efectos de importancia secundaria a la
corriente 745, en realidad ha sido la dificultad para la extraccién de los coeficientes
de las corrientes no lineales lo que ha determinado que hayan sido muy escasos los
intentos por estudiar sus contribuciones reales sobre la distorsiéon. Uno de los métodos
mads destacados en la caracterizacion de la capacidad Cy; realiza la extraccion de los
pardmetros a partir de medidas similares a las que se han comentado con respecto a
ias [10].

Una préctica comun para aplicaciones en la zona de saturacién consiste en suponer
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I11.5. Extraccion de los coeficientes de las corrientes no lineales

la capacidad C4 lineal y no asumir dependencia de Cy; con V4. Bajo estas condiciones,
el desarrollo en series de Taylor de la carga g,; comprende los siguientes términos:

Ggs(Vgs) = Cys Vgs + Cgszvgs + 09537]35 +e (3.136)
Al derivar esta expresion, con respecto a vy se obtiene la capacidad no lineal:

Cis(vgs) = Cysy + 2Cy, 05 4 3Cy, v, + - - (3.137)

Para la extraccién de los coeficientes Cy,, se asume que previamente se ha carac-
terizado la corriente 74, junto con los distintos pardmetros de su serie de Taylor, por
cualquiera de los métodos expuestos en esta seccion. Se emplea un sistema de medida
similar al mostrado en la Figura 3.8, en el que se aplica una sefial a frecuencia w; al
terminal de puerta, termindndose el drenador en una resistencia de 50 €2. Sin embar-
go, existen dos diferencias fundamentales en esta configuraciéon de medida. En primer
lugar, las medida de los niveles de potencia de los distintos armoénicos se realiza en la
puerta, en lugar del drenador, debido a que en este puerto la contribucién relativa de
la no-linealidad dominante 74, es menor y no enmascara los efectos de Cy,. En segun-
do lugar, la frecuencia de trabajo debe incrementase por encima de 1 GHz para que la
no-linealidad de Cy, genere niveles de arménicos que se puedan medir, y por tanto el
circuito equivalente del FET debe incluir todos los elementos parasitos. La extraccién
de estos armonicos se puede realizar con ayuda de un acoplador direccional y un filtro
diplexor que separe la frecuencia fundamental de sus armoénicos (véase la Figura 3.9).

O

(ﬁ,mlb & oy, Eee

Figura 3.9: Sistema de medida para la extraccion de los coeficientes Cy;, .

Las funciones de transferencia no lineales que relacionan la tensién V, con la en-
trada dependen de las corrientes no lineales de la capacidad Cy,. A su vez, los niveles
medidos de los armoénicos de la entrada se pueden expresar a partir de estas funciones
de transferencia. Teniendo en cuenta que la corriente no lineal de segundo orden se
puede expresar como icnp,(t) = 2Cs,vys(t)dv,s(t)/dt, para una entrada sinusoidal a
frecuencia w;, el coeficiente de Fourier a 2w, vale:

Bolionr, ()] = j2w12Cs, Vs (wi) Vs (w1) (3.138)

Sustituyendo este resultado en la expresion de la funcién de transferencia no lineal de
segundo orden, se dispone de una ecuacién de la que se puede despejar la incognita
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Cys,- Andlogamente, la funcién de transferencia de tercer orden depende de Cj,, y de
Cys,- El coeficiente C,, se extrae a partir de la medida de la distorsién armoénica de
tercer orden y la expresion tedrica de la correspondiente funcién de transferencia no
lineal.

III.6. Etapas no lineales en cascada

Es comtuin abordar el anélisis de un subsistema complejo mediante el estudio de
las partes que lo integran, por separado. Con frecuencia es posible descomponer un
circuito no lineal en una conexién en cascada de varias subredes no lineales. Como
ejemplo puede citarse el caso de un mezclador doblemente balanceado que se conecta
a sendos baluns de entrada y salida, como se discutira en el siguiente capitulo. El
problema que se plantea es la manera de combinar las funciones de transferencia de
las etapas individuales para obtener la funcién de transferencia de todo el conjunto.

Para simplificar el desarrollo se considerara que la segmentacion del circuito en
etapas se realiza en puntos donde se puede ignorar la interaccién no lineal, si bien se
tendrd en cuenta el acoplamiento lineal entre las etapas. En la Figura 3.10a se muestra
una red no lineal A caracterizada por una impedancia de entrada Z;4 y de salida Z,4.
Cuando se conecta un generador de tension v;4(¢) y de impedancia interna Z, 4, la red
entrega a la carga Z; 4 una tension v,4(t). Lo mismo se puede decir de la Figura 3.10b
con relacién a la red no lineal B. Si A, (w,) y B,(w,) representan las funciones de
transferencia no lineales de orden n de las subredes Ay B, respectivamente, de acuer-
do con (3.31) el espectro de las salidas v,4(t) y v,5(t) se puede expresar en funcién de
las entradas v;4(t) y v;p(t) como sigue:

Vou(w) = nf:l/: /:. ../: An(wn) -0 (w - an> li[lViA(wk)exp(jwkt) C;—C:Tk

(3.139)
) =3 [ [T [ Bt 5 (o~ ) [T Vst explint) o
- - (3.139b)

Considérese ahora la Figura 3.10c, en la que se muestra la red C' constituida por
la conexién en cascada de las etapas A y B. Se considera Z,c = Zya, Zra = Zip y
4

g
caracteriza por una fuente de tensién que esta relacionada con la salida de la etapa A

B = Zoa, de manera que el equivalente de Thevenin que alimenta la subred B se

mediante la siguiente transformacién de impedancias:

ZOA((.U) + Zz’B(w)
Zip(w)

Vr(w) = Voa(w) = T(w)Voa(w) - (3.140)
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Zga ZgB
+ Zo + + +
VEA ZiA ZLA VOA WB ZLB %B
RED-A RED-B
(a)
Zyc

+ Zo Al : Zo - +

Vie Zic Va Zig Zic| | Ve

_ |74 _ _

RED-A RED-C RED-B
(c)

Figura 3.10: Redes no lineales en cascada.

De esta manera es posible representar la salida de C' con referencia a la red B re-
emplazando V;z(wy) en (3.139b) por Vi (wy). Al sustituir (3.139), se tiene:

z [ e w-zwn)nm a(en) explnt) S

(3.141)
A su vez, en virtud de (3.139), también puede escribirse:

z// [ et o w—zwn)nmowkexpgwkt>é

(3.142)
siendo C,(w,) la funcién de transferencia no lineal de orden n de la red C. Co-
mo (3.141) y (3.142) deben ser iguales, para despejar C,,(w,,) se puede acudir al método
de sondeo arménico utilizando la siguiente entrada:

Vie(w) Z §(w — wg) (3.143)

Comenzando por k = 1, una vez efectuadas las correspondientes operaciones, se ob-
tienen sucesivamente las relaciones:

Cl (wl) = A1 (wl)T(wl)Bl (wl) (3144&)
Co(wr, wa) = Ar(wr) Ay (w2) T (w1) T (w2) Ba(wr, wa)+ (3.144b)
—|—A2(w1, wa)T (w1 + wo) By (w1 + wa)
Cg(wl,u)z,u)g HAl wl Bg(u)l,u)g,u)3)+
(3.144¢)

—|—A1 (u)l)Ag (wg, (,c)g)T(wl)T(u)z + W3>Bg(u)1, 0%) + u)3)+
—|—A3 (wl, Wa, W3>T<W1 + Wo + w3)31 (wl + 0%) —+ u)3)

on
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En general:

Cn(wn> = ZAkn(wh s kal) te ‘AkM(wn—kM—l-h s JWTL)'
k

T(Zw)T( i wj>.BM<2wi,..., i wj). (3.145)

j=n—kn+1 j=n—kp+1
donde el indice & se refiere a los diferentes conjuntos {1, ...,k } tales que
M
> ki=n. (3.146)
=1

Evidentemente el cdlculo de las funciones de transferencia no lineales mediante (3.145)
se complica computacionalmente a medida que aumenta el orden.

Dada la importancia del punto de intercepto como forma de caracterizar un proce-
so de intermodulacién, tiene interés conocer la expresién del punto de intercepto de
una cascada de subredes en funcién de los puntos de intercepto de las distintas eta-
pas que la constituyen. En [19] se discute la validez de la expresién cldsica del punto
de intercepto de una cascada en términos de las tensiones o corrientes de intercepto
de las distintas etapas, asumiendo que éstas se combinan en fase. Si en lugar de es-
ta aproximacién se admite que las componentes de intermodulacién se combinan en
potencia, puede escribirse (3.127) en representacion no logaritmica:

(Pr(w1))”
Pr(wm)) = ——= . 3.147
(Pullom)) = ity (6147
Al igual que en el desarrollo anterior se tiene en cuenta el acoplamiento lineal entre
las etapas, y en la situacién mostrada en la Figura 3.10 se expresa la potencia disipada

en la carga a la frecuencia de intermodulacién como:

_ Pra@))” o e, (Pre(@n))”
(Pr(wm)) = (IP;f‘)nfl Bi(w1)]” + (IP/?YH (3.148)
Se trata de igualar esta expresién con:
_ (Pre(wn))”
(Pr(wm)) = 1oy (3.149)

Para ello se sustituye (3.117) en (Ppa(w1)), (Pre(w1)) ¥V (Pro(wi)), tomando n = 1, en
términos de las funciones de transferencia A;(w;) y Bi(w;). Al cancelar términos, se
obtiene la siguiente relacion entre puntos de intercepto referidos a la salida:

1

<[]1an> - {(’Bl(wlﬂlz (fpf>)nl * ((I]éf))nl}’” (3.150)

Esta expresion es generalizable a la cascada de K etapas:

_1

1 K 1 n—1Y n—1
(IPg) {mZ:1 (!Jm(wl)P <IP,§"m>) } ’ (3.151)
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donde
K—m-—1

_ Hi g m< K
I (wr) = =0 Lic-i{en)

, (3.152)
1 m=K

siendo H; ,,(w1) la funcién de transferencia lineal de la m-ésima etapa.

II1.7. Series dobles de Volterra

La expansion funcional de Volterra se puede extender a circuitos no lineales con
dos puertos de entrada. En un articulo temprano de Rice [15], se asume que estos siste-
mas pueden ser representados mediante una doble serie. Partiendo de esta hipétesis,
Rice propone expresiones generales para las componentes sinusoidales de la salida
y(t) cuando las dos entradas z,(t) y z,(¢) son sumas de términos sinusoidales, y del
espectro de y(t) cuando z,(t) es un proceso gaussiano estacionario y x,(t) = P cos(pt).
También aplica esta metodologia al anélisis de la IMD de tercer orden de un conversor-
varactor. Se resumen a continuacion los resultados fundamentales manteniendo la no-
tacion utilizada por su autor.

Si z,(t) y x,(t) representan las dos entradas, entonces la salida y(¢) se puede expre-
sar mediante la serie doble de Volterra:

oo o0 1 [e'9) [e'¢] o] o
y(t):ZZm/Oodul---/Oodum/oodvl--~/oodvn><

n+m>1
m n

X G (ULy oy Uy Uty o e oy Uy qu(t — u,) Hmv(t — ). (3.153)

r=1 s=1
El operador producto, [ [, se sustituye por la unidad cuando el namero de factores (m
6 n) es 0, y cuando n es cero no se realizan integrales en v. El kernel g,,, es una funcién
simétrica en las variables u,, ..., u,, y v1, . . ., v,, cuya transformada de Fourier (m+n)-
dimensional se expresa como:

oo oo o x
Gon(Wuls -+« s W Woly -« s Won) :/ dul---/ dum/ dvl-~-/ dv,, X
— 00 — 00 — 00 —0oQ

X gmn(u17 ey Ums U, - 7um> exp[_(ulwul + -+ UmWum + V1Wy1 + -+ Unwvn)t] )

(3.154)
siendo Gy = 0y G, una funcién simétrica en wyq, - . ., Wym Y Wets - - - » Won-

La determinacién de G,,, se puede realizar mediante la extensién del método de
la entrada arménica a partir de las ecuaciones del sistema tomando:

ru(t) = exp(jwrt) (3.155a)
z,(t) = i exp(jwost) , (3.155b)
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siendo todas las frecuencias inconmensurables, y hallando el coeficiente que multipli-
caa expj(wyr + -+« + Wum + wy1 + - -+ + Wy )] en la expansion de y(t). Este coeficiente
€S Grn(Wut, - -, Wum; Wl - - -, Wyn)- Sin = 0y m > 0, entonces G (Wyis - - - Wum; ) €5 €l
coeficiente de exp[j(wy1 + - - - + wum )] en la expansion de y(t) cuando z,(t) = 0y z,(t)
viene dada por (3.155a).

Existe cierto parecido entre la serie doble de Volterra (3.153) y una serie simple
de Volterra para la entrada particular z(t) = z,(t) + z,(¢), en un sistema de una sola
entrada. En este caso, se tiene:

9] 00 00 k
n=31 / duy- - / dugi (.. ) [ [loalt =) +2,(t = u,)].  (3.156)
k=1 - - r=1

Cuando se expande el producto y se utiliza la simetria de g, éste puede reescribirse

Z( )H% t—u) Hivv — Ups) (3.157)

Haciendo el cambio de variablen = k —my llamando Unts = Vs paras = 1,...,n,

como:

(3.156) adopta la misma forma que (3.153) cuando G, (U1, - - ., Um, V1, . . ., Uy) S€ TEEM-
plaza por g (u1, ..., um; vy, ..., v,). Esta propiedad se puede extender a una entrada
z(t) = xu(t) + ,(t), con z,(t) y z,(t) dadas por (3.155a) y (3.155b), simplemente re-
emplazando Grsn por G, e insertando un punto y coma en el lugar apropiado de la
cadena de argumentos.

En las ecuaciones (138)-(140) de [5] se demuestra que si la entrada z(¢) de un sis-
tema no lineal esta formada por la combinacion de p sinusoides de frecuencias incon-
mensurables:

= Prcos(wt), (3.158)

entonces la componente de y(t) en exp[(Nywy +- - -+ N,w,)t], N, > 0, se puede expresar
como:

Nr+2l
Z Z H [ ;/i l 'l |:| Gn[(wl)Nl+lN (—wl)ll, sy (wu)Nun (_wu)lu] , (3.159)

h=0 l,=07r=1

donde Gy = 0y el subindice n toma el valor:

n=> (N, +2L). (3.160)

r=1

Cuando se consideran dos entradas sinusoidales:
I3 A
= Z P, cos(w,t), x,(t) = Z P, cos(w,t), A=pu+v, (3.161)

en virtud de la propiedad (3.157), la componente de y(t) en exp[j(Niwy + - - - + Nywy )],
N, >0, puede escribirse como:

oD



111.7. Series dobles de Volterra

(P, /2)N-+2
Z Z H [ N/+l 1 |] X G [(W1) Ny 415 (w115 - -

=0 1[,=0r=1

"OU“)AL*JM7(_%UN>hJ «UN+1>AQ+J%JH+17(_ﬂuu+1>h+¢a---7QUA)A&+JA7(_ﬂUA)h} . (3-162)
En (3.162) Gy = 0, y cuando N + [ = 0 los correspondientes argumentos no aparecen
en G,,,. Los valores de m y n son:

o A
m=> (N,+2,), n= Y (N;+2l). (3.163)
r=1

s=p+1

En el caso de que cualquiera de los coeficientes NV, sea negativo, la componente de
salida asociada se determina cambiando el signo de w, en (3.162). La generalizaciéon
de (3.162) a un sistema no lineal con tres o mds puertos de entrada es inmediata.

Por comodidad sera de gran ayuda reescribir algunas de las expresiones anteriores
con una notacién mas en consonancia con la utilizada a lo largo de esta Tesis. Bajo esta
premisa, se presentan a continuacién algunos de los resultados ya obtenidos por Rice,
junto con algunas aportaciones propias.

La salida y(¢) de un sistema no lineal con dos entradas x(t) y z(¢) se expresa como
una doble serie de componentes de salida de orden n + m, o equivalentemente, de
orden n con respecto a la entrada z(t) y m con respecto a z(t):

= tum(t) (3.164)

n+m>1

donde

T () [ [ 2(t = 70) de (3.165a)
k=1

ot~ [
Yom (1) = /oo. X /OO hom(C ﬁz t—G)dg (3.165b)
> - =1

Ynm (T / / (T € )Hm (t—Tx diH —@)d¢, (n,m#0). (3.166)
k=1

Tn Y € son los vectores [11,...,7]"0 v [C1y...,Gn)?, respectivamente, y el kernel
hym(Tn; €,,) €s la respuesta impulsiva no lineal de orden n + m. Denotando su trans-
formada de Fourier por H,,,(w,;&,) se puede reescribir (3.166) como sigue:

& & - d e d
Ynm (t) :/OO /OO Hnm(wn;ﬁm)IHX(%)GXP(J'WM)%Hz(fl)exp(j&f)z—i

(3.167)
siendo w,, y &,, los vectores [wy, . ..,w,]T v [&1, ..., &n]T, respectivamente. La ecuacion
(3.167) permite expresar el término de orden (n +m) de la expansién funcional (3.164)
en funcién del espectro de las entradas X (w) y Z(w).
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I1l. SERIES DE VOLTERRA

En el caso particular en que una de las dos entradas sea de tipo sinusoidal (como
por ejemplo sucede con un mezclador, con respecto a la entrada del OL), (3.167) adopta
la siguiente expresion al sustituir z(t) = V}, cos(wyt):

V\" n! ,
Ynm (1) = (?) Z mepr( — 2p)wpt] X

. dg;
/ / Hnm Wp n— ;u Wp /u HZ gl eXp jglt i_ : (3168)
=1

Seleccionando de (3.168) aquellos términos que satisfacen n — 21 = N y sumando
todos ellos, se puede expresar la salida asociada a la componente exp(j Nw,t) como:

0 [e's) oo . m fl
y(t|Nw,) = m§0 /_OO..-/_OO H,(Nwyt; €, l|:1| Z(&) exp(5&it) o (3.169)
donde:

(2u+N)m[(wp)u+Na (_wp)#; fm]

(3.170)
puede interpretarse como la funcién de transferencia no lineal de un sistema que varia

N SV (204 N
Hy(Nwyti€,,) = exp(iNwyt) D (f) ((MTEV)!L!

=0

en el tiempo con una frecuencia Nw,,.

La ecuacién (3.169) representa una expresion general para la salida de un sistema
con dos entradas, de las que una de ellas es sinusoidal, en funcién del espectro Z(w) de
la otra entrada. En muchos casos la salida deseada estd asociada a la frecuencia funda-
mental, i.e. N = 1, y en este caso s6lo habria que tomar en consideracién las funciones
de transferencia no lineales H,,,,,[(wp)u+1, (—wp)u; €,,), con n impar, para evaluar la sa-
lida. Es mds, para sefiales de pequefia amplitud en el segundo puerto de entrada, sélo
es necesario extender la suma (3.169) a unos pocos términos.

Si ademas la otra entrada es sinusoidal, i.e. z(t) = V, cos(w,t), entonces puede ex-
presarse Yy, (t) mediante la serie doble

ynm(t)=(v) ( ) ZZ 'min!x)wx

pn=0 A= O
x exp {j [(n — 2p)wp + (M — 2M)wy] t} Hum [(Wp)n—ps (—wp) 3 (Wg)m—n; (—wg)a] - (3.171)

Para la obtencion de las funciones de transferencia no lineales de orden n + m, el
método de la entrada armoénica es generalizable a sistemas no lineales con dos entra-
das. En este caso se consideran las entradas z(¢) y z(t) como sumas de exponenciales
complejas de frecuencias inconmensurables:

z(t) = exp(jwpit) + exp(jwyat) + - - - + exp(jwpnl) (3.172a)
z2(t) = exp(jwat) + exp(jweat) + - - - + exp(jwgmt) (3.172b)
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Sustituyendo las respectivas transformadas de Fourier en (3.167), la funcién de trans-

ferencia no lineal simetrizada de orden (n+m), Hym(wpn; wym) se puede obtener anali-
ticamente como el coeficiente de n!m! exp[j(wp1 +wpo+- - - +Wpn +wgr +wea+- - - +wem)t].

En el caso particular de m = 0 exponenciales en la segunda entrada, i.e. z(t) = 0,
el resultado coincide con las funciones de transferencia no lineales de sistemas de una
sola entrada, i.e. Hyo(wpn)-

En cuanto al método de las corrientes no lineales, es posible encontrar formas de
recursion similares a (3.95)-(3.97) 6 (3.98)-(3.100) para describir las componentes de
orden n + m de las corrientes no lineales:

1 aner

iNLnm (1) = MWML@) (3.173)

a=£=0
En este caso, las componentes que contribuyen a la corriente de orden n +m generada
por una conductancia no lineal, vienen dadas por:

n+m

Z‘NL’VL’/TL = Z JoiUnm,l » (3174)
=2

donde

n+m—1n+m—j—1

Unm,l = Z Z WijU(n—i)(m—j),l—1 5 (3.175)
7=0 =0

Y Unm,1 = Unm. La contribucién de una no-linealidad dependiente se puede sistemati-
zar de forma similar, con ayuda de la siguiente expresion:

n+m—1n+m—=k n+m—Il n+m—Ii—j
iNLnm(t) = E E 911 Prm i, siendo @,y 1y = E E Vi kU (n—i)(m—j),0 -
k=1 =1 j=0 i=k—j

(3.176)

Esta seccion serd revisitada y ampliada en el Capitulo V en el contexto del anélisis
de sistemas variantes en el tiempo, donde se verd su relacién con el método de gran
sefial /pequefia sefial y se aplicara al anélisis de mezcladores FET.
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Capitulo IV

Estructuras balanceadas para
mezcladores

Una topologia ampliamente utilizada en alta frecuencia es la estructura balancea-
da. Los circuitos que incluyen un solo dispositivo de estado s6lido a menudo presen-
tan limitaciones que pueden ser problematicas en ciertas aplicaciones. Una de ellas
es la potencia de salida, ya que no siempre se puede alcanzar el nivel suficiente de
potencia o rango dindmico deseado con un solo dispositivo. En otras situaciones se
generan productos de intermodulacién y respuestas espurias que degradan el com-
portamiento, y que no pueden ser eliminadas mediante un simple filtrado. Algunos
de estos problemas se pueden resolver conectando dos o mas dispositivos en una con-
tiguraciéon balanceada. Los amplificadores diferenciales y los mezcladores simple y
doblemente balanceados, con diodos o transistores, son ejemplos de circuitos con més
de un dispositivo, y con propiedades de simetria y entradas equilibradas. Los mezcla-
dores simplemente terminados son muy atractivos por su sencillez y comportamiento,
aunque su disefio no esta exento de desventajas. Uno de los principales problemas es
la dificultad de inyectar el OL al tiempo que se permite la separacién de sefiales de
OL, RF y FI. Sin la ayuda de un filtro diplexor, balun o estructura hibrida, la dificul-
tad de este problema crece a medida que aumenta la anchura de banda. Ademas de
presentar soluciones a este problema, los mezcladores balanceados ofrecen ventajas
considerables sobre los simplemente terminados, tales como la cancelacién de ciertos
productos de intermodulacién, respuestas espurias o ruido de OL. El rango dindmico
también puede ser mayor, debido a que la sefial de RF se reparte entre varios disposi-
tivos, aunque a expensas de una mayor potencia de OL, y en el caso se utilizar baluns
pasivos, un incremento de las pérdidas de conversion.

La combinacién de los dispositivos en una estructura balanceada se puede hacer
de varias maneras. En algunos casos la técnica mas sencilla consiste en conectar dos
o mads transistores en serie o en paralelo. En otros casos, la interconexién directa es
poco préctica, debido a que requieren dispositivos idénticos y a que puede dar lugar
a cambios en la impedancia, y en su lugar se prefiere acudir a circuitos acopladores,
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IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

hibridos o divisores de potencia. Estos elementos proporcionan un aislamiento mutuo
entre dispositivos y preservan los niveles de impedancia a la entrada y a la salida. En
ciertos casos se utilizan técnicas mixtas, utilizando hibridos en unos puertos e interco-
nexién directa en otros.

A pesar de las superiores prestaciones que se pueden alcanzar con las estructuras
balanceadas en microondas, son muy escasas las referencias que se pueden citar sobre
el andlisis no lineal de las mismas, debido quizés al aumento del ntiimero de ecua-
ciones en circuitos con mdas de un dispositivo no lineal. La simetria de la estructuras
balanceadas puede ser aprovechada para simplificar su estudio, reduciendo el anélisis
de multiples transistores al de una etapa con un solo dispositivo, sobre lo que si existe
una amplia literatura [1, 2].

En este capitulo se exploran procedimientos sistematicos para el anélisis de circui-
tos balanceados que contienen dispositivos no lineales. En la primera parte se resumen
las estructuras que se han utilizado tradicionalmente como elementos acopladores e
hibridos para mezcladores FET balanceados, utilizando fundamentalmente el mate-
rial expuesto por Chang [3] y Maas [4]. A continuacién se presentan las propiedades
de la componentes acopladas por estas estructuras, completando la descripcién de
Maas [5] con ciertas propiedades de simetria. La dltima parte del capitulo se dedica
al estudio de baluns activos, y como aportaciones propias de esta Tesis, se presenta el
analisis sistemdtico de un par diferencial, detallando el método que aparece en [6], y
que se ha aplicado al disefio de los baluns de OL y FI de un mezclador MMIC.

IV.1. Elementos acopladores, hibridos y baluns

Los acopladores hibridos son estructuras pasivas, reciprocas, lineales, de cuatro
puertos, que constituyen bloques fundamentales para los mezcladores balanceados y
que idealmente no presentan pérdidas. Los cuatro puertos estdn adaptados y la po-
tencia que se inyecta en cualquiera de ellos se reparte entre otros dos, a partes iguales,
quedando el puerto restante aislado. Se puede demostrar, atendiendo a las propieda-
des de los parametros S, que sélo existen dos tipos de hibridos: de 90° o cuadratura y
de 180°. En el primer tipo, la diferencia de fase entre las salidas del acoplador es siem-
pre de 90°, con independencia de cuél sea el puerto de entrada. Por tanto, la matriz de
dispersion se puede expresar como:

0 0 —5 1

1 1 —j
Sp=—|" Y aB (4.1)

V2 l—-5 1 0 0

1 —j 0 0

En un hibrido de 180° cuando se inyecta potencia por el puerto 1, ésta sale por los
puertos 3 y 4 con la misma fase y 3 dB menos, quedando aislado el puerto 4. Por el
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IV.1. Elementos acopladores, hibridos y baluns

contrario, si se excita el puerto 4, la diferencia de fase entre los puertos 1 y 2 es de
180°. Este comportamiento es reciproco, lo que se traduce en la siguiente matriz de
pardmetros S:

0 0 1 1
1 10 0 1 -1
Sig0 = —= 4.2
180 Bl 1 0 o (4.2)
1 =10 O

Ademads de servir como divisores de potencia, los acopladores hibridos se pueden
utilizar como combinadores si se inyecta potencia por dos puertos mutuamente ais-
lados. En el caso particular del hibrido de 180°, es comtn referirse a los puertos 3 y
4 como puerto suma (sigma) y puerto diferencia (delta), respectivamente, debido a
que la salida por el puerto 3 es proporcional a la suma en fase de la entradas por los
puertos 1y 2, mientras que por el puerto 4 la salida es proporcional a la diferencia.

Los hibridos reales s6lo exhiben caracteristicas aproximadamente ideales en una
anchura de banda limitada. Los aspectos mas importantes de un acoplador real en
cuanto a su respuesta no ideal son el aislamiento entre puertos mutuamente aisla-
dos, el balance de amplitud y fase entre las salidas, y las pérdidas por retorno y de
insercién. Algunas de estas magnitudes no son independientes, como sucede con la
adaptacion y el aislamiento. La dependencia en frecuencia del balance, aislamiento y
adaptacion sirve para establecer la anchura de banda de un hibrido real.

IV.1.1. Hibridos de 90°
Acopladores de lineas acopladas

Una de las realizaciones mds populares de acopladores de cuadratura es la forma-
da por un par de lineas microtira acopladas, de longitud A\/4, como se muestra en la
Figura 4.1a. Al tratarse de una estructura multiconductora, sobre ella se pueden exci-
tar dos modos cuasi-TEM, denominados modo par y modo impar. El disefio de estos
acopladores comprende la determinacién de la anchura y separacion entre las lineas,
de las que depende la impedancia caracteristica de los modos par e impar (Zo. y Zo,
respectivamente). Para que la pareja de lineas acopladas funcione como un acoplador,

vV ZoeZoo = 2Ly, (4.3)

siendo Z, la impedancia caracteristica de referencia. El coeficiente de acoplamiento, c,

se debe verificar:

se puede expresar como:
ZOe - ZOO

c= 55—
ZOe + ZOO
Sustituyendo (4.4) en (4.3) se obtienen las siguientes ecuaciones de disefio:

[14+c 1—c¢
ZOe :ZO 1—_67 ZOo: ZO 1+C (45)
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De esta manera, fijada la especificacion de acoplamiento C' (dB) = —201logc, se obtie-
nen las impedancias caracteristicas de los modos par e impar. La determinacién de las
dimensiones fisicas a partir de Z,. y Z,, depende de la tecnologia utilizada, y se puede
acudir a métodos numéricos o modelos semiempiricos como los de [7].

>
@ % ® ® el 72
Zy X Z T Zy ? w Zy T
g L V7 éﬁ © 4
A
% s x ZIR Zy r’ﬁ.j /§\é Zo l
© ® ©) : @

(a) (b)

Figura 4.1: Acopladores de lineas acopladas. (a) Lineas microtira paralelas acopla-
das. (b) Acoplador Lange.

Desafortunadamente es virtualmente imposible obtener un acoplamiento de 3 dB
(c = 0,5) con un tnico par de lineas acopladas, incluso en substratos de alta constante
dielétrica (como el AsGa), debido a que el espaciado entre las microtiras es demasiado
pequefio. Ademas, este acoplador tiene la desventaja de que los puertos de salida se
encuentran en extremos opuestos, lo que dificulta el mantenimiento de la simetria en
los disefios. Como solucién a estos problemas se acude a estructuras interdigitales, co-
mo ocurre con el acoplador Lange (véase la Figura 4.1b), que permite acoplamientos
en el rango de 1 a 6 dB mediante la disposicién de cuatro o més lineas en parale-
lo. Ademas, la realizacién de puentes de soldadura entre las lineas permite que los
puertos de salida se encuentren en el mismo lado de la estructura. El disefio de un
acoplador Lange se puede reducir al de un acoplador de dos lineas expresando las
capacidades distribuidas del circuito de cuatro lineas en funcién de las capacidades
del par de lineas acopladas simples [8].

A pesar de que la geometria de estos acopladores esta ligada a la dimension carac-
teristica A\ /4, el comportamiento de la fase se mantiene préximo a 90° en una anchura
de banda considerable. El balance de amplitud, aunque no es tan perfecto, es también
respetable. En aplicaciones en las que no es critico el balance de amplitud, se pueden
utilizar estos acopladores en una anchura de banda muy amplia, a menudo superior
a una octava. En caso necesario también se pueden sintetizar multiples secciones de
acopladores \/4 para alcanzar una respuesta de banda ancha.
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Acoplador branch-line

Aunque ocupa una superficie mayor que los acopladores de lineas acopladas y en
tecnologia microtira se limita a aplicaciones de baja frecuencia, el acoplador branch-
line estd muy extendido como hibrido para la realizacién de mezcladores balanceados,
debido a que es muy facil de disefiar, presenta muy bajas pérdidas, las tolerancias
en las dimensiones durante su fabricacién pueden ser mayores, y porque se puede
realizar sobre substratos econémicos.

El acoplamiento se realiza intercalando lineas de transmisién de longitud /4 entre
dos lineas de transmisién principales, segtin se indica en la Figura 4.2. Aunque su
anchura de banda es relativamente pequefia, alrededor del 10 %, se puede lograr el
funcionamiento en banda ancha intercalando lineas de transmisién periédicamente,
cada A/4. En el caso de un acoplador branch-line de una sola seccién, se alcanza un
acoplamiento de 3 dB cuando la impedancia caracteristica de las lineas principales es
Zy\/2, mientras que para las ramas secundarias debe tomarse Z;.

IV.1.2. Hibridos de 180°
Transformador hibrido

Se puede construir un hibrido de 180° a partir de un transformador o bobina de tres
devanados enrollados sobre un niicleo o toroide de ferrita. Aunque el funcionamiento
de una bobina hibrida depende de numerosos factores como la longitud y tamafio de
los hilos, tipo de material del nticleo o la relacién de vueltas entre devanados, existen
transformadores que pueden operar desde 10 mHz hasta 4 GHz, siendo la respuesta
de banda ancha una de sus principales ventajas.

En la configuraciéon mostrada en la Figura 4.3a, para que todos los puertos estén
adaptados es preciso que la impedancia de terminacién de los puertos 3 y 4 sea la
mitad que la de 1y 2. Si se admite que el devanado del puerto 4 es el primario, y que
todos los devanados tienen el mismo nimero de vueltas, cuando se excita el primario,

Zy Z0/¥2 Zo
® S ®
$ )
Zy A4 Zy
¢
@ @
Zy 7z, NG Z

Figura 4.2: Acoplador branch-line en tecnologia microtira.
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IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

la potencia se reparte entre los puertos 1 y 2. Debido a la simetria de los devanados
secundarios y a la posicién del punto de referencia, no se induce tensién en el puerto
3, que queda aislado del 4. Andlogamente, cuando se inyecta potencia por el puerto
3, la corriente se reparte entre los devanados secundarios, y estos inducen tensiones
en el primario que se encuentran en contrafase y se cancelan al sumarse, quedando
el puerto 4 aislado del 3. Si se excita el puerto 2, la misma corriente que circula por
el devanado secundario junto a este puerto, se induce en el primario. A su vez, es-
ta corriente es inducida en el tercer devanado pero en sentido contrario, lo que deja
aislado al puerto 1. El reparto de potencia se realiza entre los puertos 3 y 4, con una
diferencia de fase de 180° debido a la polaridad de las tensiones inducidas en los de-
vanados del transformador. Una propiedad importante del transformador hibrido es
que el balance de amplitud y fase estd determinado exclusivamente por la estructura
del circuito, y no por elementos dependientes de la frecuencia como lineas de trans-
misién de una determinada longitud.

Z/2

—o0 ® 60—

Figura 4.3: Trasformador hibrido. (a) Circuito equivalente. (b) Realizacion practica.

Un forma préctica de construir una bobina hibrida consiste en formar un tinico
devanado enrollando tres hilos sobre un toroide de ferrita, como se indica en la Figu-
ra 4.3b. Debido al confinamiento del campo magnético por la alta permeabilidad del
nucleo, el acoplamiento magnético es practicamente ideal. El notable ancho de banda
de estos hibridos se debe a que se comportan como transformadores a baja frecuen-
cia, mientras que a frecuencias alta se pueden modelar como lineas de transmisién,
evitando las resonancias que se producen entre la inductancia y las capacidades entre
vueltas, responsables de la degradacién del funcionamiento de los transformadores
convencionales con la frecuencia.
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IV.1. Elementos acopladores, hibridos y baluns

Anillo hibrido

A diferencia del transformador hibrido, el anillo hibrido estd formado por lineas
de transmisién de una longitud determinada, de manera que su funcionamiento es de
banda estrecha. Como se ve en la Figura 4.4a, el anillo se realiza con una linea de trans-
misién de impedancia caracteristica Zy1/2 que describe una circunferencia de longitud
total de 3)\/2. A lo largo de la misma se conectan cuatro puertos de impedancia Z,, dos
de los cuales estdn separados una distancia de 3\ /4 y los dos restantes \/4.

A4 M4
v
3N/4 Zy A4 Z
@ @)
(a) (b)

Figura 4.4: Anillo hibrido. (a) Anillo hibrido en tecnologia microtira. (b) Anillo hibrido
modificado.

Si se inyecta potencia por el puerto 1, la sefial viaja por el anillo dirigiéndose a los
puertos 3 y 4. Como el trayecto entre 4 y 2 es una longitud de onda mayor que entre
3y 2, las ondas que se superponen en el puerto 2 se encuentran en oposicion de fase
dando lugar a una condicién de tierra virtual. Por tanto, las lineas que se extienden
entre los puertos 2 y 3 y entre 2 y 4 se pueden modelar como lineas de transmisién de
longitud de \/4 terminadas en cortocircuito. La impedancia a la entrada de estas lineas
es infinita, de modo que no tienen efectos sobre los puertos 3 y 4. La parte que resta del
anillo se modela nuevamente como lineas de \/4, de impedancia caracteristica ZoV/2
y terminadas en 7, que se conectan en paralelo con el puerto 1, haciendo posible la
adaptacion de impedancias en este puerto y la division de la potencia a partes iguales
entre 3 y 4. El mismo razonamiento se puede aplicar cuando se excita cualquier otro
puerto.

La anchura de banda de un anillo hibrido se encuentra entre el 10% y el 15%, y
estd limitada fundamentalmente por la exigencia de una diferencia de longitud igual a
A/2 entre los trayectos 2-3 y 2—4. Una forma practica de aumentar considerablemente
el ancho de banda, hasta casi una octava, consiste en reemplazar la linea de 3\ /4 por

una seccion de linea acoplada con sus extremos terminados en cortocircuito (véase la
Figura 4.4b).
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&t 1 1%

© o+ —+—o o
C, = O
L
@ o—+4+—T——o o

Co

(a) (b)

Figura 4.5: Acopladores hibridos de elementos concentrados. (a) 180°. (b) 90°.
IV.1.3. Hibridos de elementos concentrados

Es posible construir hibridos a partir de elementos de circuito de pardmetros con-
centrados. Al ocupar un espacio menor que sus equivalentes de parametros distribui-
dos, resultan muy ttiles para mezcladores en tecnologia monolitica y a baja frecuencia.

La Figura 4.5a muestra el disefio de un hibrido de 180°. Su estructura es equivalente

‘" 4

a un anillo hibrido. Estd formado por cuatro secciones en “7” y en “T” que simulan los

“ I!

segmentos de lineas de transmision del anillo; las secciones en modelan las lineas
de A\/4 mientras que la seccién en “T” modela la linea de longitud 3\/4. La ecuacién
de disefio es:
wL =27,. (4.6)
wC’
La anchura de banda de esta estructura es ligeramente superior a la de un anillo hi-

brido simple.

En la Figura 4.5b se representa un hibrido de 90° realizado con elementos concen-

II 4

trados. Como en el caso anterior, las secciones en (Co y L) simulan el comporta-
miento de dos lineas de transmision, mientras que los condensadores C';, proporcionan

el acoplamiento entre las lineas simuladas. Las ecuaciones de disefio son:

1
C, = 4.7a
L= T (4.7a)
Zo
L=——#6#¥Z¥4¥4— 4.7b
wy/ ]_ + u)C’lZo ( )
1
Co = 2L Cr, (4.7¢)

siendo k la relacién entre las potencias de los puertos de salida (k = 1 para un acopla-
dor de 3 dB). El funcionamiento de este acoplador es de banda estrecha, pudiéndose
cifrar su anchura de banda en torno al 2 %.
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IV.1. Elementos acopladores, hibridos y baluns

IV.1.4. Baluns

Una forma comun de realizar mezcladores doblemente balanceados consiste en
utilizar transformadores hibridos, conectando los puertos de OL y RF a los devanados
primarios. Sin embargo, ya se ha comentado que resulta complicado construir trans-
formadores hibridos capaces de operar por encima unos 4 6 5 GHz. A estas frecuencias
el empleo de hibridos de cuatro puertos queda desplazado mayoritariamente por ba-
luns, que son estructuras que acoplan una linea de transmisién balanceada en una
linea no equilibrada.

Aunque con frecuencia se confunden los baluns con los transformadores, existe
una diferencia importante. Mientras que en una bobina hibrida el punto medio del
devanado secundario es tierra virtual para excitaciones en modo comuin (o modo par),
un balun se comporta como un circuito abierto ante tales excitaciones.

Balun de lineas paralelas

Se puede construir un balun mediante una linea de placas paralelas de longitud
A/4, poniendo a tierra uno de los conductores en el extremo no equilibrado, y conec-
tado la carga (o fuente) balanceada entre ambos conductores en el otro extremo. De
esta manera, la corriente en uno de los terminales del extremo balanceado es igual y
opuesta a la corriente del otro terminal. Ademads, a la frecuencia para la que la longitud
es \/4, el extremo balanceado estd aislado de tierra.

En su uso como transformador, el balun de lineas paralelas permite adaptar una
impedancia de carga Z; a una impedancia de fuente Z, tomando la siguiente impe-

Zo =212, . (4.8)

A pesar de que esta expresion es correcta, el modelo simple de linea de transmisién

dancia caracteristica:

no describe correctamente todos los aspectos de este balun. En particular, la capaci-
dad entre los conductores y el plano de masa puede tener un efecto significativo sobre
el comportamiento del balun. De ahi que sea preferible utilizar un modelo de lineas

Zg

/ C
ZOO ZL

(o)

p

" D Y —

Figura 4.6: Balun de lineas paralelas.
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IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

paralelas acopladas como el de la Figura 4.6. En este caso, la capacidad entre las lineas
y el plano de masa se puede modelar bien mediante la impedancia caracteristica del
modo par, Zy.. Evidentemente, es deseable que Z;. sea lo mayor posible, ya que en
este caso la impedancia caracteristica de la linea formada por los dos conductores es
equivalente al doble de la impedancia caracteristica del modo impar, Z;,. Cuando Z.
es suficientemente alto, el balun puede tener una anchura de banda de entre una y dos
octavas. A medida que se reduce el valor de Z;. se degrada el comportamiento. Como
regla general se recomienda la siguiente relacién entre impedancias: Zy. > 10Zy,. Esta
desigualdad es virtualmente imposible de satisfacer a menos que se utilice un subs-
trato de baja constante dieléctrica y el balun esté suficientemente alejado del plano de
masa.

Balun Marchand

Presenta una anchura de banda mayor y es menos sensible a un baja impedancia
caracteristica del modo par. Esta formado por dos secciones de lineas acopladas, cada
una de longitud A\/4. La estructura estd rodeada por un plano de masa, por defecto
el compartimento estanco sobre el que se monta el balun. Como se observa en la Fi-
gura 4.7, uno de los terminales de cada par de lineas acopladas se conecta a tierra,
mientras que el otro extremo se conecta a la carga.

El andlisis de esta estructura se puede reducir al de un balun de lineas paralelas,
ya que la seccién més alejada del extremo de la fuente se comporta como una linea de
transmision de \/4 terminada en circuito abierto, y como tal la impedancia de entra-
da entre los terminales b — b’ es cero. De esta manera, la carga Z;, estd virtualmente
conectada al terminal a de la primera seccién.

El segundo par de lineas paralelas, ademds de aumentar el ancho de banda del ba-
lun al introducir una nueva resonancia, incrementa considerablemente la impedancia
caracteristica del modo par. Generalmente es suficiente con que se cumpla Z,. > 3Z,
para alcanzar un comportamiento aceptable. El ancho de banda se puede extender
teéricamente hasta seis octavas utilizando multiples secciones de /4.

. , N
//‘,/3 /c ¢ v
Zoo Zoo //ZOe
O—
4
>

A4
a '/747

Figura 4.7. Balun Marchand.
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IV.2. Propiedades de las estructuras balanceadas

IV.2. Propiedades de las componentes acopladas por estructuras ba-
lanceadas

En la Figura 4.8 se muestra un par de transistores FET conectados en paralelo por
medio de acopladores hibridos, en un esquema que recuerda al utilizado para cons-
truir amplificadores equilibrados o mezcladores simplemente balanceados. Los hibri-
dos pueden ser de cualquier tipo, con tal de que el desplazamiento de fase entre la
entrada y la salida de cada rama sea el mismo, y que los transistores sean idénticos.
Para obtener un buen balance es preciso que la entrada de uno de los transistores y
la salida del otro dispositivo se conecten al mismo puerto de cada hibrido. Cuando se
cumplen estas condiciones el par de transistores acoplados presenta la misma ganan-
cia que si se considerasen individualmente, pero el doble de potencia disponible a la
salida. Se pueden demostrar otras propiedades ventajosas, dependiendo del tipo de
hibrido utilizado.

ENTRADA " 9

=3¢
—O0 ©

®0 0

®o—><
@ ==

0 @ SALIDA

Figura 4.8: Estructura balanceada mediante acopladores hibridos.

Sean respectivamente V" y V,”, i = 1,...,4, las tensiones incidentes y reflejadas
en el puerto ¢ del hibrido de entrada, y sean I'; y I'; los coeficientes de reflexién pro-
vocados por los transistores sobre los puertos 3 y 4 del acoplador, de tal manera que
Vit =13V, y Vb =3V, . Si se considera una matriz de pardmetros S arbitraria para
el hibrido, y que la entrada se realiza por el puerto 1, estando 2 terminado en una car-
ga adaptada (esto es, V;" = 0), el coeficiente de reflexion a la entrada de la red viene

dado por:
V- Vit VT
Iy =5 =511 + 813020 + S1u—rr - (4.9)
V1+ V1+ V'l-i-

Las expresiones generales de los dos tltimos sumandos del segundo miembro se es-
criben en términos de I'; y I'y resolviendo el sistema que resulta de considerar las
ecuaciones correspondientes a las filas tercera y cuarta de S:

Vit Tysy + Tl (sasm — ss15u) (4.10a)
Vit (1 —T3s33) (1 — T'ys4q) — [3T4834843
v, _ sy + 150 (543531 — 541533) (4.10b)

Vit (1~ T333) (1 — Tasua) — Dalusgasay
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IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

En el caso particular de que la matriz S venga dada por (4.1) 6 (4.2), las ecuaciones
anteriores se pueden simplificar al tomar s;; = s34 = s43 = 0, resultando:

I't = 51383113 + 51450114 (4.11)

Si el hibrido es de 180°, entonces se obtiene al sustituir s;3 = s3; = 1/ V2, 814 = S41 =

1/v/2:

1
De esta manera, si los dos transistores no son idénticos y a alguna frecuencia el coe-
ticiente de reflexién de uno de ellos es peor que el del otro, el efecto de promediado
del hibrido reduce el coeficiente de reflexién en el peor de los casos. Empleando hi-
bridos de 90° la situacién es atin mads favorable, ya que al tomar s;3 = s31 = —j/ V2,
S14 = S41 = 1/\/5 se obtiene:

1

I' = 5 (ICy —Ty) , (4.13)

es decir, si los dos transistores son exactamente idénticos, la entrada estd adaptada

aunque los dispositivos no lo estén.

IV.2.1. Anadlisis mediante series de Volterra

Las estructuras balanceadas proporcionan el rechazo de ciertas sefiales espurias y
armonicos, aunque depende del tipo de acopladores utilizados y de las propiedades
de estos a dichas frecuencias. Las sefiales espurias de mayor interés estdn localizadas
generalmente cerca de la frecuencia de trabajo, mientras que la generaciéon de armo-
nicos puede ser critica en sistemas de banda ancha. Si se admite que el balance de
la amplitud y fase de los hibridos es uniforme en un amplio margen de frecuencias,
entonces la estructura balanceada puede ofrecer una significativa proteccién frente a

espurias.
l H1
0° 0°
ENTRADA O— Hl?ggPo % ? HI?Q)IODO 0O SALIDA
180° 180°

l :LHz
Figura 4.9: Estructura balanceada con rechazo de componentes espurias de orden
par.

Para ilustrar esta situacion, en la Figura 4.9 se muestran dos transistores, H1 y H2,
cuyas entradas y salidas se conectan a puertos mutuamente aislados de baluns o hibri-
dos de 180°. La relacién entrada-salida de cada transistor se puede modelar mediante
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IV.2. Propiedades de las estructuras balanceadas

un desarrollo en series de Volterra! en términos de las funciones de transferencia no
lineales H, (w,). Considérese que se aplica sobre la estructura una sefial de dos tonos
de frecuencia wy 2 w», tal que a las entradas de H1 y H2 se tengan las tensiones:

Vil = Vi cos(wit) + Vs cos(wat) (4.14a)
Vil = Vi cos(wit + m) + Vi cos(wat + 1) = =V cos(wit) — Va cos(wat) (4.14b)

Las componentes de primer orden de las tensiones a las salidas de los transistores se
pueden expresar como:

Vo1l = R [ViH (w1) exp(wit)] + R [VaHa(ws) exp(wat)] (4.15a)
Vol = N [=ViH 1 (w1) exp(wit)] + R [=VaHy(w2) exp(wat)] - (4.15b)

Puesto que el hibrido de salida provoca un desfase adicional de 180° sobre la salida de
H2, sin alterar la fase de H1, las componentes de primer orden se combinan en fase. En
cuanto a las componentes de segundo orden, de acuerdo con (3.20), puede escribirse
a la entrada de HI:

1 1
Vo2lpy = 53% ViVi"Hy (w1, —w1)] 53% VoV Hy(ws, —w2)] +

+ R{VIV, Ho (w1, —ws) exp[(w1 — wo)t]} + R{VIVaHo (w1, we) exp[(wr + we)t]} +

1 1
+ SR ViViHa(wr,wn) exp(2unt)] + SR [VaVaHa(wa, wp) exp(2eat)] (416)

La salida de H2 se puede expresar como (4.16) simplemente cambiando V; por —V; y
Vy por —V3. Recordando que (—V;)* = =V, es facil demostrar que v/, = Vo2lyys
y que por tanto se verifica la cancelacién de todas estas componentes si se efectta las
combinacién a través los puertos del hibrido de salida indicados en la Figura 4.9. Esta
propiedad se puede extender a todas las mezclas y armoénicos de orden par.

. o u()
Estructura +
v(t)
_ y(0)
balanceada —
. L o)

- v(t)

Figura 4.10: Nodos simétricos en una estructura balanceada.

Para dotar de mayor generalidad a este resultado, considérense dos nodos a y b
simétricos, de la estructura balanceada general de la Figura 4.10, tales que las tensiones
v,(t) y up(t) estdn relacionadas con la entrada v(¢) a través del mismo funcional R[v(?)].

'Maas deriva los resultados siguientes acudiendo a una representacién de los transistores en series de poten-
cias [5, pp. 228-230], de manera que el anélisis que se ofrece es mas general.
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IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

Las tensiones de los nodos estan descritos a través de las funciones de transferencia
no lineales H,,(w,,), que relacionan v,(t) con el espectro de la tensién de entrada V' (w).
Considerando que la entrada estd multiplicada por una constante k&, la tensién en el
nodo a puede expresarse como:

va(t) = K™0nlt) - (4.17)

Como b es nodo simétrico de a, entonces, la tensioén en b se puede obtener de (4.17)
tomando K = —1. De aqui sigue que la componente de orden n en el nodo b estad
relacionada con la correspondiente respuesta del nodo ¢ mediante:

Ub,TL(t) = (_1)nva,n(t) 5 (418)

y la salida diferencial v4(t) = v,(t) —v,(t) se relaciona con la entrada v(t) a través de las
funciones de transferencia no lineales diferenciales H,,(w,), que a su vez dependen
de las correspondientes del nodo a como:

2H,(w,) n —impar

Hypn(wy,) = (4.19)
0 n — par

Si por el contrario los nodos a y b hubieran sido idénticos, bien por razones estruc-
turales o por estar directamente interconectados, sus componentes de orden impar
serian tierras virtuales.

Las propiedades de rechazo de las componentes acopladas en cuadratura son muy
diferentes a las que se acaban de presentar. Aplicando el mismo tipo de anélisis a la
estructura balanceada de la Figura 4.8, considerando que los hibridos son acopladores
de 90°, se puede comprobar que el desplazamiento de fase de los productos de segun-
do orden a la salida de H1 y H2 es de 180°, asi que es de esperar que el desfase entre
estas componentes a la salida del segundo hibrido sea de 90°, proporcionando un re-
chazo de 3 dB. Considerando nuevamente una sefial con dos tonos, las componentes
de tercer orden a la entrada de H2 vienen dadas por:

3 3
Vo2l = Z% (ViViV H3 (w1, wi, —wn) exp(wlt)]+§§R ViV Vy Hs(wy, wa, —ws) exp(wit)] +

3 . 3 .
+ Z% (VoVoVy Hy(wa, wa, —ws) exp(wat)] + 53’% (VoViVi" Hy(wa, wi, —wy) exp(wat)] +

3 3
+Z§R {ViViVy H3(wy,wr, —ws) exp|(2wy — u}g)t]}—f—zéﬁ {VoVo Vi H3(wa, wa, —w1) exp|(2wy — wi )t} +

3 3
+Z§R {‘/1‘/1‘/21’]3(&)1, w1, UJQ) exp[(2w1 + UJ2>t]}+Z§R {‘/2‘/2‘/11’]3(0)2, wWa, wl) exp[(2w2 + Cd1>t]} +

1 1
+ Z?R (ViViViHz(wy,wr,wr) exp(3wit)] + Z_L% [(VaVaVa H3(wa, wa, ws) exp(3wat)]  (4.20)

Una vez mas, la salida de H1 se puede expresar como (4.20) cambiando V; y V5 por
—jViy —jVa, respectivamente. De esta manera, es facil comprobar que aquellos térmi-
nos en los que aparece un producto de la forma V;V;V}, son susceptibles de cancela-
cién, mientras que ésta no es posible cuando aparece V;V;V;*. De ahi que esta estructura
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permita la cancelacién de los arménicos impares (3w, y 3ws) y de algunas mezclas co-
mo 2wy + wq 0 2wy 4+ w1, aunque no es posible eliminar productos de intermodulacién
claramente perjudiciales, como 2w; — wy 6 2wy — wy.

IV.3. Anailisis de un par diferencial

Es un hecho conocido que la distorsién por intermodulacién en mezcladores se
puede mejorar acudiendo a estructuras doblemente balanceadas, debido a que los ar-
monicos pares dependientes tanto del oscilador local (OL) como de la entrada (RF) se
cancelan, como se acaba de mostrar. Para balancear las entradas y salida de un mez-
clador doblemente balanceado se requieren baluns. Aunque se han descrito muchos
disefios de balun basados en estructuras pasivas, ademds de los mostrados en la Sec-
cioén IV.1.4, esta alternativa requiere més espacio de lo que generalmente est4 aceptado
para tecnologia MMIC. Ademas se deteriora la ganancia de conversién y se necesita
un nivel elevado de OL para alcanzar una 6éptima ganancia de conversién. Por otro la-
do, la aplicacién de baluns activos representa mejoras en todos estos aspectos [9, 10] a
costa de sacrificar la distorsién por intermodulacién, que se puede controlar mediante
un disefio cuidadoso de los baluns. Como en su operacién es deseable que un mez-
clador se comporte linealmente respecto de la entrada de RF, en realidad el disefio del
balun activo de salida es critico para alcanzar un buen comportamiento no lineal.

Figura 4.11: Par diferencial con transistores HEMT.

Una de las estructuras més populares para el disefio de baluns activos es el par
diferencial mostrado en la Figura 4.11. El disefio de baluns basado en este circuito
comprende la determinacién del punto de polarizacion, tamafio de los transistores y
tension de alimentacién. La seleccion de estas variables determina la ganancia diferen-
cial, el rango dindmico, el consumo y la relacién de rechazo al modo comtn (CMRR).
Se han descrito criterios para la solucioén de este problema de optimizacién en tecno-
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IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

Figura 4.12: Circuito equivalente de pequefa sefial para los transistores H1-H3.

logia MESFET mediante el desarrollo de un procedimiento grafico basado en curvas
derivadas de medidas al dispositivo activo [11]. Sin embargo la mayoria de los mé-
todos son incapaces de predecir la distorsién por intermodulacién. De hecho, existen
escasas referencias sobre el analisis no lineal de baluns activos [12].

Asumiendo que la contribucién de las corrientes no lineales reactivas es despre-
ciable frente a la fuente de corriente i4(v,s, v45) (no-linealidad dominante), si se con-
sidera el circuito equivalente de pequefia sefial del par diferencial, mostrado en la
Figura 4.12, se pueden formular las siguientes ecuaciones nodales:

Y5(D)vg(t) — PCgava(t) + Ye(P)un(t) = Yy(P)u(t)
Yma(P)vg(t) + YL (P)va(t) + Yi(D)ve(t) = —inw(t)
Yg(0)vg(t) — DCaavg(t) + Ye(D)u(t) = —Yy(P)o(t) (4.21)
Yma(D)vy(t) + Y (D)va(t) + Yo (P)ue(t) = —iny(t)
Yms(D)vg(t) + ya(D)va(t) + yms D)V (1) + ya(D)va(t) — Ye@ve(t) = —[ine(t) + iy, (1)]

donde p = d/dt es el operador diferencial y se ha hecho uso de las definiciones y4(p) =
9a + PCass Yms(P) = gm + PCyss Yma(D) = gm — DCga, Y, (D) = Y4(p) + D(Cys + Cya),
Y/ (p) = Yi(p) + va(p) + pCya. La notacién prima se utiliza para designar las tensiones
en los nodos simétricos. En forma matricial este sistema de ecuaciones también se
puede escribir como:

Y;J'(]/)\) —pCld 0 0 0 Avy(t)
Ymd(p)  Y7(D) 0 0 0 Avg(t)
0 Y/ -DCu Yy vy (t) | =
0 0 yma(@) Yi(p) Yi(p) vy (1)
0 0 Yms(P) wa(d) —3Y(P) up(t)
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IV.3. Analisis de un par diferencial

donde Av,(t) = Hu,(t) = vj(®)], Avalt) = Yoalt) = 4(D], v (1) = Lfo,() + ()] y
vy (t) = 3[va(t) + vjy(t)] son respectivamente las tensiones diferenciales y de modo
comun de puerta y drenador. En forma compacta se puede apreciar la estructura de

dos sistemas de ecuaciones desacoplados:

Ya(p) 0o AV (t [ V(t 1 (i t
a(p) 023 @)Y _ Y, () (B}, 1 [incal®) (4.23)
03><2 Yc(p) Vc (t) 0 2 INLc (t)
La simetria del circuito puede ser explotada para reducir el nimero de ecuacio-

nes. Un intercambio de las fuentes, esto es, v(t) — —uv(t) produce nuevas tensiones
incrementales de orden n:

Vgn(t) = (=1)"vgn(t) (4.24a)
Van () = (—=1)"van(t) (4.24b)
Vo (1) — (—1)"0pn (¢) (4.24¢)

pero estas tensiones deben ser idénticas a las tensiones previas en los nodos simétricos.
Por tanto, se deben satisfacer las siguientes condiciones:

Vo () = (—=1)"vgn(t) (4.25a)
Van () = (=1)"van(?) (4.25b)
Upn () = (—1)"vpn (t) (4.25¢)
0, equivalentemente
n(t I
Avg(t) = § Vot mimpar (4.26a)
0 n par
0 .
vh (1) = A (4.26b)
Ugn(t) npar
0 :
Von (t) = P (4.260)

Vpn(t)  m par

Se obtienen relaciones similares para la tensién incremental de drenador, concluyendo
que los términos de orden impar de v,(t) y v4(t) son iguales pero de signo contrario
que en sus respectivos nodos simétricos. Las componentes de orden par son iguales
en todos los nodos simétricos. Por extension, las corrientes no lineales en nodos simé-
tricos son iguales para orden par y opuestas para orden impar, y se pueden calcular
como sigue:

208t impar
inin(t) — i p(t) = 4 et imp (4.27a)
0 n par
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0 n impar

inn(t) + iy pa(t) = (4.27b)

2iyrn(t) npar
Las funciones de transferencia lineales se pueden obtener de (4.23). Es importante
destacar que s6lo es necesario resolver el sistema de ecuaciones relativo a las tensiones
diferenciales, al haber tinicamente dos incégnitas no nulas:

_ Yy(w)Yi(w)
Hy(w) = det [Y ] (4.28a)
o }/;I(w>ymd(w)

Aplicando el método de la entrada arménica combinado con el de las corrientes no
lineales, las funciones de transferencia no lineales de segundo orden se determinan
mediante la ecuacion:

H;Q(wl,wg) 0
H;(wl,wg) = Zs(w1 + u)z) —FQ[iNL] . (429)
Hys (w1, wo) —Fylini]

Obsérvese que solo se resuelve el segundo sistema de ecuaciones contenido
en (4.23), al ser nulas las tensiones diferenciales de este orden. El coeficiente F;[in | se
corresponde con la componente de segundo orden de la corriente no lineal debida a
la fuente i45(v,s, v4s) (Véase (3.103c)), y ya ha sido presentado en (3.106¢) (adviértase el
cambio de signo). Las funciones de transferencia no lineales de orden tres se pueden
escribir como:

'w// .

Hgs(wr, wa,w3) = —é{d(—w,g,d”Fs[lNL] (4.30a)
Y/ w//) '

Hj(wy, wa,ws) = _|Y—£;(<—w,,)‘F3[ZNL] (4.30b)

Nuevamente la solucién depende del primer sistema de ecuaciones de (4.23), con tni-
camente dos incégnitas como corresponde a las funciones de transferencia de orden
impar. El coeficiente F3[iy ]| ala frecuencia w” = wy+ws+ws se calcula como en (3.109¢),
aunque con el signo contrario.

En resumen, para las funciones de transferencia de las tensiones diferenciales, el
nodo b es tierra virtual y, por tanto, la matriz e admitancias es de rango 2 x 2. Pa-
ra tener en cuenta las funciones de transferencia en modo comun, se analiza la rama
izquierda o derecha del par diferencial, reduciendo a la mitad la admitancia del tran-
sistor H3 [13]. La matriz de admitancias en este caso es de rango 3 x 3. Las funciones de
transferencia no lineales de orden impar son cero para las tensiones en modo comun,
mientras que las de orden par son cero para las tensiones diferenciales. Finalmente, la
salida diferencial, incluyendo términos hasta de tercer orden, se computa mediante la
siguiente expresién, suponiendo que la entrada es un solo tono a frecuencia w:

AV,(w) = 2VH(w) + gvaHg(w, w, —w) (4.31)
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IV.4. Andlisis sistemadtico de estructuras balanceadas

El método seguido en el apartado anterior se puede sistematizar para ayudar en el
analisis no lineal de una estructura balanceada genérica, como la mostrada en la Figu-
ra 4.13. En ella se pueden distinguir dos circuitos idénticos, que pueden contener tanto
elementos lineales como no lineales. La alimentacion se realiza mediante fuentes en
oposicién de fases y ambos circuitos se conectan a un nodo comun (C'), de admitancia
Y,.

Denotando vy la tensién del nodo X y v el voltaje en el nodo simétrico X', el
analisis de la estructura balanceada se puede simplificar mediante los cambios de va-
riables: Avyx = 3(vx — V), v} = 3(vx + V'), que denotan respectivamente la tension

diferencial y de modo comtin del nodo X.

Circuito
+ )
(d) no lineal
Circuito
+ ;
no lineal
- v(t)

Figura 4.13: Estructura balanceada con un nodo comun (C).

Suponiendo que vy admite un desarrollo en series de Volterra, Avx sélo tiene com-
ponentes de orden impar, cuyas funciones de transferencia no lineales se obtienen a

partir de la expresion:
L, n=1

Ya Hy, = (4.32)
Fn[iNL] , N> 1

donde Y4 es la matriz de admitancias de uno de los circuitos que componen la es-
tructura balanceada, que resulta de conectar el nodo C' en cortocircuito (véase la Figu-
ra 4.14a).

Por su parte, v} s6lo admite un desarrollo en componentes de orden par, cuyas
funciones de transferencia no lineales asociadas se determinan mediante la expresion:

Y. - H =F,[in] (4.33)

donde Y. se construye calculando la matriz de admitancias del mismo circuito, con-
siderando que el valor de Y, se reduce a la mitad (véase la Figura 4.14b).

117



IV. ESTRUCTURAS BALANCEADAS PARA MEZCLADORES

...—oC . C
Circuito Circuito
—o—] —o— 27,
UELT) @ no lineal vErt) @ no lineal

(a) (b)

Figura 4.14: Andlisis de una estructura balanceada. (a) Circuito equivalente para las
componentes de orden impar. (b) Circuito equivalente para las compo-
nentes de orden par.

IV.5. Aplicacién al diseiio de baluns activos

Para evaluar las expresiones anteriores, es necesario un modelo no lineal para los
dispositivos activos que describa los pardmetros g, adecuadamente. El modelo de
Angelov (véase el subapartado I1.7.2) permite una buena prediccién de la transcon-
ductancia del HEMT y describe adecuadamente el méximo de g,, y sus derivadas. Por
este motivo, se ha utilizado dicho modelo en el método de anélisis propuesto. Recor-
demos que en el modelo de Angelov la corriente se expresa como:

L = kWL + tanh()] tanh(aV,) (1 + AVy,) (4.34)

Como se coment6 en la Seccioén I1.7.2, la expresion (4.34) es suficientemente precisa
incluso cuando se toma ) = P(V; — V,). Para la tecnologia HEMT seleccionada (pro-
ceso ED02AH de Philips Microwave Limeil, longitud de puerta de 0,2 um), el ajuste
del modelo conduce a los pardmetros P = 2,7 V=1, V,,, = —0,17 V.

Para una adecuada seleccién de la anchura de puerta (V) y polarizacién, se pue-
den evaluar las funciones de transferencia no lineales y obtener la ganancia diferen-
cial y CMRR en funcién de la anchura de puerta para diferentes corrientes percen-
tuales (porcentaje respecto de Ipgs). Este mismo andlisis se puede realizar variando
la corriente para un conjunto discreto de valores de 1. Los métodos clasicos para el
disefio de amplificadores diferenciales basados en un modelo de Curtice cuadratico
acostumbran a tomar Ip = 0,25/pgs para maximizar el rango dindmico. Sin embar-
go, esta suposicion no predice ninguna distorsién por intermodulacién, debido a la
dependencia lineal de la transconductancia con V;s. Una no-linealidad modelada me-
diante una funcién tanh ha mostrado ser mucho més precisa que el modelo de Curtice
cuadrético, poco realista para describir la tecnologia HEMT.

El presente enfoque [6] incorpora el modelo de Angelov para asistir en la selecciéon
de los parametros de disefio. Su importancia radica en que permite extender el proce-
dimiento cldsico con una descripcion precisa de coémo el rechazo a la intermodulacién
(IMR) varia con Vg, la anchura W o la polarizaciéon del HEMT. Cuando se toma co-
mo parametro la corriente percentual i = Ip/Ipss de H1 y H2, Viz51 se puede obtener
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invirtiendo (4.34):
1
Vos1 = 5 tanh ™" {[1 — tanh(PVj)]i — 1} + Vjz (4.35)

Otro de los pardmetros de disefio es la anchura de puerta de H1 y H2 (). Puesto que
la corriente por H1 es la mitad de la de H3, la siguiente expresion es valida:

W, = 2iW (4.36)

En la Figura 4.15 se muestra la ganancia diferencial como funcién de la corriente per-
centual para diferentes anchuras de puerta y R = 610 €2. En la misma Figura se re-
presenta la IMR, y asi es posible seleccionar una polarizacién éptima para conseguir
simultdneamente una alta ganancia y baja distorsion. Por ejemplo, si se desea un par
diferencial con una especificacién de IMR > 70 dB a 5 GHz, de acuerdo con las curvas
anteriores, un valor de W = 2x50 um cumpliria con las restricciones si la corriente per-
centual se escoge en torno a 7 = 60 %. En consecuencia deberia tomarse como anchura
de H3 un valor W5 = 2 x 60 um, y sustituyendo ¢ en (4.35) resultaria Vg1 = —0,22 V.

80

70t f=5GHz

60

\

501
W = 2x20 um
40r
301

20 W = 2x50 um

(GP) HINI 'SOU0) SOp U0d S| B| B 0ZRYDEY

Ganancia diferencial, A (dB)

10 W = 2x20 pm

0

_10 1 1 1 1 1 1 1
0 61 02 03 04 05 06 07 08 09 1

Corriente normalizada, Id/IDSS

Figura 4.15: Ganancia e IMR de un par diferencial con R = 610 2 a 5 GHz como
funcion de la corriente I normalizada.

A continuacién se aplica este método para el andlisis de los baluns de OL y salida
de un mezclador doblemente balanceado que serd ampliamente presentado en el Ca-
pitulo VI. En la Figura 4.16 se muestra la estructura propuesta para el balun de OL,
incluyendo la red de polarizacién, y una fotografia ampliada de su implementacién
en tecnologia MMIC. Es importante destacar que la entrada no balanceada se aplica a
la puerta de H1, mientras que la puerta de H2 se coloca a tierra a la frecuencia de OL.
Se incluyen dos resistencias de 100 €2 en paralelo para proporcionar una adaptacién
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L]
i
T;
h-

LS
- Ly = Th ! ]
———

Figura 4.16: Estructura del balun de OL para un mezclador doblemente balanceado
en tecnologia HEMT y detalle de la realizacion MMIC.
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|
SN
(=}

T

_60,

_SO,

-100}

=120

Voltaje diferencial de salida, dBV

-140}

-160r b

_180 | | | | | |
-40 -35 -30 -25 -20 -15 -10 -5 0 5 10
Nivel de entrada, dBm

Figura 4.17: Respuesta de los armonicos fundamental y de tercer orden a 5 GHz
del balun de OL. Trazo continuo: andlisis por series de Volterra. Trazo
discontinuo: balance arménico con modelo completo de la foundry para
dispositivos HEMT.

de 50 2 a la entrada. Las dimensiones elegidas para los transistores H1 y H3 son 2 x 30
y 2 x 40 pm, respectivamente, para alcanzar una corriente préxima a 10 mA en H3 con
Vps = 2,5 V. Un valor de V¢ = —2,1 V produce Vs = —0,38 V en H1, y se seleccion6
una resistencia de 610 2 para obtener Vpg; = 2,7V con Vpp =8 V.

La evaluaciéon del comportamiento no lineal se ha realizado a través de las expre-
siones en forma cerrada de las funciones de transferencia. En la Figura 4.17 se repre-
senta la salida diferencial a la frecuencia fundamental (5 GHz) y el tercer armoénico
(trazo continuo). Al comparar con la simulacién realizada con la técnica de balance
armoénico y el modelo de la foundry (véase 1.7.4) se concluye que la correspondencia
entre ambos resultados es muy buena.

Con respecto al balun de salida, la estructura propuesta se representa en la Figu-
ra 4.18. Se seleccionaron los mismos valores para las anchuras de puerta, resistencia
R y tension de polarizacion V. Aunque se aplica una tension diferencial a la puer-
ta de H1-H2, para desbalancear la salida, sélo se considera la tensién en el drenador
de H2. Este voltaje se aplica a una etapa de salida formada por el transistor H4 en
configuracion de fuente-comtn, que proporciona una impedancia de salida baja. Tras
realizar un andlisis convencional del seguidor de fuente y obtenidas las funciones de
transferencia no lineales del balun y la etapa de salida, éstas se combinaron siguiendo
las técnicas de la Seccion IIL.6. En la Figura 4.19 se representan la salida a la frecuencia
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Yop
?
. 1
R T R H4
‘ C U,
__|_C
Z(®) ¢ mj [ L C Z(®)
T
“ Q| 600 6o [H2 %11@ Ui
Vs H3
AN
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Figura 4.18: Estructura del balun de salida para un mezclador doblemente balancea-
do en tecnologia HEMT vy detalle de la realizaciéon en tecnologia MMIC.
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Voltaje diferencial de salida, dBV
|
e}
o

-120r f =5GHz 1
~140 £ ~1,= 1 MHz |
_160 1 1 1 1 1 1 1

>0  -35  -30 -25 -20 -15 -10 -5 0

Nivel de entrada, dBm

Figura 4.19: Intermodulacion de tercer orden y con dos tonos a la entrada del balun
de salida a 5 GHz. Trazo continuo: analisis por series de Volterra. Trazo
discontinuo: balance armonico con modelo completo de la foundry para
dispositivos HEMT.

fundamental (5 GHz) y la intermodulacién con dos tonos a la entrada, pudiendo ad-
vertirse nuevamente la coincidencia entre el método propuesto y los datos obtenidos
por simulacién mediante balance arménico y un modelo mucho més completo.
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Capitulo V

Técnicas de andalisis no lineal de
mezcladores

Los mezcladores son circuitos no lineales excitados por dos tonos, de los cuales
uno presenta un nivel elevado (OL) y el otro una potencia considerablemente inferior
(RF), en general. La conversién de frecuencia que realizan los mezcladores tiene su
origen en la aplicaciéon de dispositivos no lineales a circuitos variantes en el tiempo.
A pesar de la proliferaciéon de nuevas estructuras para mezcladores FET a lo largo de
los tltimos afios, ya sea en configuracién no balanceada, simple o doblemente balan-
ceada, con un solo FET o multiples FETs, la transconductancia variante en el tiempo
gm(t) contintda siendo la principal responsable de la generacién de productos de mez-
cla. De ahi que con cierta frecuencia se designe a este tipo de mezcladores como de
transconductancia. Una excepcion a esta regla viene representada por los mezclado-
res resistivos, en los que la conductancia no lineal variante en el tiempo g4(¢) es el
agente dominante en la conversién de frecuencias. En ambos casos, los efectos de las
capacidades no lineales C,,, C'y; son de menor importancia y es una practica comin
despreciar su contribucién en el andlisis, si bien su adecuada caracterizacién puede
ser critica para explicar la generaciéon de arménicos y productos de intermodulaciéon
de alto orden.

La disponibilidad de simuladores de propdsito general basados en los métodos de
balance arménico y series de Volterra facilita extraordinariamente el calculo de niveles
de intermodulacién (IM) de una gran variedad de componentes de microondas, inclu-
yendo los mezcladores. Sin embargo, por razones que no siempre estan claras, estas
herramientas de simulacién a menudo predicen niveles de IM que no se corresponden
con las medidas experimentales [1]. En otros casos, el enorme gasto computacional ne-
cesario para obtener un resultado significativo hace que tales célculos parezcan poco
précticos. A pesar del dominio de los simuladores basados en balance arménico, ésta
es una de las posibles técnicas para analizar circuitos no lineales. Los métodos basados
en el dominio del tiempo o en series de Volterra tienen ventajas que complementan al
balance armoénico. Resulta relativamente simple utilizar la teoria de circuitos conven-
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cional para extraer las ecuaciones diferenciales que describen el comportamiento de
un circuito no lineal. Estas ecuaciones son no lineales y pueden ser resueltas numéri-
camente. Aunque las técnicas de simulaciéon que operan en el dominio del tiempo son
précticas para analizar circuitos que incluyen tinicamente elementos de parametros
concentrados, los componentes distribuidos se simulan con dificultad en en el domi-
nio del tiempo, al estar descritos por ecuaciones diferenciales en derivadas parciales,
y a menudo requieren un tiempo de simulacién excesivo cuando se trata de obtener
la respuesta en régimen permanente. El andlisis en el dominio de la frecuencia evita
estos problemas y facilita la formulacién de las ecuaciones del circuito, al transformar
las ecuaciones diferenciales en el dominio del tiempo en ecuaciones algebraicas de
variable compleja.

El andlisis basado en series de Volterra soslaya muchos de los inconvenientes inhe-
rentes al balance armoénico, y es el método de eleccién para calcular niveles de IM de
pequefia sefial y otros fendmenos no lineales asociados. La principal ventaja del andli-
sis con series de Volterra sobre el balance arménico es que no es un método iterativo,
presenta inferior necesidad de memoria y no requiere el computo de transformadas
de Fourier para pasar del dominio del tiempo al de la frecuencia. En resumen, el coste
computacional es inferior y el rango dindmico mucho mayor, sobre todo cuando la ex-
citacién se compone de dos o mds tonos con frecuencias inconmensurables, como su-
cede en el caso de los mezcladores. Por otro lado, existe la opinidn generalizada de que
los métodos de Volterra, a diferencia del balance armoénico, estan limitados a peque-
fias excitaciones y no-linealidades débiles. No obstante, los &mbitos de aplicaciéon de
ambos métodos son complementarios y pueden utilizarse conjuntamente para el ana-
lisis de mezcladores, como ocurre con el método conocido como gran sefial-pequefia
sefal.

Desde el punto de vista cronolégico, durante las tltimas décadas un gran nimero
de publicaciones han puesto de manifiesto el interés por estudiar el funcionamiento de
distintas configuraciones de mezcladores FET. Los trabajos pioneros estdn basados en
aplicar los métodos mds extendidos para el andlisis de mezcladores a diodo [2, 3, 4],
partiendo de la premisa de que el comportamiento del mezclador estd fuertemente
determinado por las formas de onda de la tension y corriente en el dispositivo bom-
beado (pumped) por el OL. Los métodos propuestos en estos articulos son distintas
variantes de la técnica de balance armoénico [5, 6, 7], destacando las aportaciones de
Camacho [8, 9] al estado actual del arte de este método y al célculo de las derivadas
parciales de la matriz jacobiana mediante expresiones analiticas.

La eficiencia de los algoritmos basados en el balance armoénico se reduce dréasti-
camente a medida que aumenta el nimero de sefiales de entrada. Como ademas el
nivel de RF es comparativamente mucho mas bajo que el de OL en un mezclador, la
IMD debida a la entrada de RF puede quedar enmascarada por la presencia de una
gran sefial. Como alternativa, el método de gran sefial-pequefia sefial permite analizar
primero el mezclador excitado exclusivamente por el OL, y convertirlo a continuacién
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en un circuito cuasi lineal y variante en el tiempo, excitado por la entrada de RF. Sin
embargo, fendmenos como la respuesta de intermodulacién no se pueden caracterizar
adecuadamente si el andlisis de pequefia sefial se realiza s6lo mediante matrices de
conversion [10, 11], debido a que se trata de un anélisis puramente lineal. Partiendo
de las contribuciones de Swerdlow [4], Maas [12] propone una extensién del méto-
do de gran sefial-pequefia sefial que permite la prediccién de la IMD, combinando
cualquier método para la obtencién de la sefial de OL, sin restricciones, con series
de Volterra con kernels variantes en el tiempo para la sefial de RF. Maas aplica con
éxito este método’ al analisis de un mezclador a diodo. Posteriormente Peng [13, 14]
extiende esta técnica al andlisis no lineal de diferentes mezcladores FET. Desde en-
tonces este método se ha utilizado repetidamente en el analisis de mezcladores por
distintos autores [15, 16, 17]. Recientemente se han presentado trabajos de andlisis de
mezcladores desde la perspectiva de series dobles de Volterra [18, 19], obteniéndose
expresiones cerradas para las funciones de transferencia no lineales de un mezclador
FET resistivo.

En la primera seccién de este capitulo se resumen los principales métodos basa-
dos en la técnica de balance arménico, siguiendo el planteamiento de Kundert [20] y
Maas [21], con el objeto de hallar las formas de onda que se producen en un mezclador
FET debido a la acciéon del OL. A continuacién se analiza el proceso de mezcla consi-
derando la sefial de RF en un circuito variante en el tiempo que puede ser analizado
mediante de matrices de conversion. Posteriormente, se presenta el mismo problema
abordado desde la aplicacién de series de Volterra con kernels variantes en el tiempo.
Por ultimo, se completa la descripcién iniciada en el Capitulo III sobre series dobles
de Volterra, detallando el andlisis del mezclador FET propuesto en [18], y el mismo
enfoque permite presentar una demostraciéon formal del método de Maas.

V.1. Balance armoénico

Una forma clésica de obtener la respuesta en régimen permanente de un sistema re-
gido por ecuaciones diferenciales lineales con estimulos sinusoidales de frecuencia wy,
consiste en asumir una solucién que pueda expresarse como z(t) = R[X exp(jwyt)],
donde X es la amplitud compleja o fasor de la solucién. Cuando esta respuesta se
ensaya en las ecuaciones diferenciales y se calculan las derivadas, se obtiene un siste-
ma de ecuaciones algebraicas que se resuelve para determinar el fasor X. El balance
armoénico se puede presentar como una extensién del anélisis fasorial para ecuacio-
nes diferenciales no lineales. Suponiendo que la solucién es periédica y que se puede
descomponer en una combinacién lineal de sinusoides arménicamente relacionadas,
una vez que se sustituye esta solucion, es posible factorizar la ecuacién resultante en
una suma de términos sinusoidales puros. Debido a la ortogonalidad entre sinusoi-

'En adelante se designara esta técnica como método de Maas.
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V. TECNICAS DE ANALISIS NO LINEAL DE MEZCLADORES

des a diferentes arménicos, se pueden obtener ecuaciones mds simples, una para cada
armonico. Estas ecuaciones no lineales se resuelven hallando los coeficientes de las
sinusoides que determinan el balance de la correspondiente ecuacién algebraica aso-
ciada a los distintos armonicos.

En la Figura 5.1a se muestra una forma conveniente de agrupar los elementos de
circuito de una red no lineal. La subred lineal puede analizarse como una red multi-
puerto caracterizada por su matriz de pardmetros de admitancia. Cada puerto de esta
red se conecta a una fuente de excitaciéon externa (puertos N+1, N +2), o bien a un ele-
mento de circuito no lineal (puertos 1 a V). Las impedancias de fuente y carga Z,(w) y
Z1(w) se consideran incluidas dentro de la subred lineal. Aunque en teoria debe exis-
tir un ndmero infinito de armoénicos en cada puerto, se pueden ignorar los arménicos
a partir de cierto orden K, de manera que la componente de DC y los primeros K
armonicos describen adecuadamente todas las tensiones y corrientes.

L I,

o~

e o
Zy(®) v ? NL, 1 831&[ vV ﬁNLl
I S 5
PUERTO DE L i I I
2 2 2 2
ENTRADA ——Q——] O
+ T
v, N, | G v N
SUBRED _ SUBRED N
LINEAL  |—O0— LINEAL o
: : SUBRED ; : SUBRED
: - . | NO LINEAL : - LINEAL -
Lo L Ly 0 ' ' I, - 1, NO '
oL 9 o
vOA)V,, Z@ N vy, NLy N @IS,N v, NLy
< —O0— o

PUERTO DE
SALIDA

(a) (b)

Figura 5.1: Circuito no lineal dividido en una subred lineal y una subred no lineal.

La subred lineal puede ser analizada mediante andlisis nodal a través de su matriz
de admitancias:

I, Yii ... Yin Yinit Yinie Vi

In | = Yn:i ... Yyn YN N1 YN N2 Vn (5.1)
Inia Yniig oo Yynpnv Yviint: Ynpinv+2 | [ Vva
[ Ini2] Yni21 - Ynien Yniont1r Yniont2) |[Viviz]

donde cada elemento de los vectores de tensiones y corrientes es a su vez un vector
con la componente de DC y sus K primeros arménicos:

T T
I, = [[n(()) . [n(K)] .V, = [Vn(O) . Vn(K)] (5.2)
y los elementos de la matriz de admitancias son submatrices diagonales correspon-
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V.1. Balance armdnico

dientes a los distintos armoénicos de la frecuencia fundamental w,;:

Y (0) 0 . 0
0 Yonlwy, ... 0
Y0 = . ’ (.p) , . . (5.3)
0 0 oo Yoa(Kwy)

Téngase en cuenta que en el caso de emplear excitaciones reales, s6lo se consideran
componentes de frecuencia positivas, pues las componentes negativas son complejas
conjugadas de las positivas y se pueden obtener de forma inmediata a partir de éstas.
Es conveniente reparticionar la expresion (5.1) de manera que se escriba como:

I Yinvit Yingo Yii ... Yin vV,
. N+1 . . . .
e + M ‘. N . (5'4)
Vinio
In Ynni1 YNnN+2 Yni .. Ynn Vn
o bien:
I:Is+YNXNV7 (55)

donde Yy n es la submatriz formada por las N primeras filas y columnas de Y, e
I, representa un vector de fuentes de corriente. Esta ecuacién puede representarse
mediante el circuito equivalente mostrado en la Figura 5.1b, en el que las fuentes de
excitacion de los puertos N 4+ 1y N + 2 se sustituyen por fuentes de corriente en
paralelo con los N primeros puertos.

En el Capitulo III se ha visto que en dispositivos FET los elementos de circuito no
lineales pueden ser capacidades, conductancias o fuentes de corriente controladas por
tension. En todos los casos el andlisis se realiza en el dominio del tiempo antitransfor-
mando las correspondientes amplitudes complejas de cada puerto:

F V] = va(t) . (5.6)

En el caso de una capacidad no lineal, la forma de onda de la carga puede expresarse
como funcién de las tensiones de los N puertos, i.e. ¢,,(t) = f,, (v1(t),v2(t), ..., vNn(2)).
Aplicando la transformada de Fourier se obtienen las amplitudes complejas de la ca-
pacidad no lineal de cada puerto:

Flgn(t)] — Qu- (5.7)

De acuerdo con el teorema de Nyquist, la funcién f debe ser evaluada al menos en 2K
instantes de tiempo por periodo para determinar adecuadamente los coeficientes de
los K primeros arménicos. Sin embargo, es una buena practica utilizar mas muestras
de las necesarias, sobremuestreando las formas de onda temporales entre 2.5 y 2.6
veces el nimero de armonicos, para reducir los errores de aliasing. De esta manera, se
construye un vector con los arménicos de la carga de la capacidad no lineal de cada
nodo:

Q:[Q1 . Q] ,donde Q.= l[0.0) ... Qn(K)]T. (5.8)
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V. TECNICAS DE ANALISIS NO LINEAL DE MEZCLADORES

La corriente a través de la capacidad no lineal se puede expresar a través de la deriva-

da de la carga:

ic(n,t) = dq;—t(t) = Jkw,Qy (k). (5.9)

En forma compacta la expresién (5.9) también se puede escribir como:

L =;0Q, (5.10)
donde 2 es una matriz diagonal que consta de N ciclos de (0, ..., K)w, a lo largo de
la diagonal principal.

La corriente instantdnea a su paso por una conductancia no lineal y una fuente de
corriente controlada puede expresarse como:

ig(n,t) = gn (v1(t), v2(), ..., un(t)) < Ig(n) = Fliy(n,t)] . (5.11)
Asf, se construye también un vector con los armoénicos de la corriente no lineal de cada
nodo:
T T
Io = [IG(1) IV donde Ig(n) = [Io(n,0) ... Is(n,K)| . (5.12)
Sustituyendo (5.9) y (5.12) end (5.5), se obtiene la expresion:
FV)=L+YnwV+i2Q+1:=0. (5.13)

Obsérvese que si el vector V es tal que F(V) = 0, entonces V es la solucién del balance
armonico.

En la Figura 5.2a se muestra la estructura de un mezclador FET de un solo disposi-
tivo, que sirve para el anélisis de gran sefial de una considerable variedad de circuitos
FET. No se indica explicitamente donde se aplica la sefial de RF, que puede inyectarse
bien por la puerta o por el drenador, como por ejemplo ocurre con el gate mixer o con el
mezclador resistivo, respectivamente. Para aplicar el método de balance armonico, es
conveniente estructurar el circuito en una subred lineal y en otra subred que incluya
los elementos no lineales. El circuito de la Figura 5.2b se ha organizado siguiendo la
metodologia propuesta.

Mediante andlisis nodal se obtienen las siguientes expresiones para los elementos
de la matriz de admitancias de la subred lineal (cinco puertos):

Y, = R;! (5.14a)

Yy = R+ jQC,, + [zs + (21 + z;l)*l} - (5.14b)
Yas = |2, + (2 +2.) 7] - (5.14¢)

Yy = [Zd + (21 Zgl)’l] - (5.14d)

Yss = Yii + Y (5.14e)
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Figura 5.2: Circuito equivalente de un mezclador FET para el analisis de gran sefial.

Yio=—Yu1, Y3=Y1u=0, Yi5=Yy (5.14f)
Yo = 7 (Z7 + Z7Y) - Y (5.14g)
You= -2 (2;'+Z,Y) - Yu (5.14h)

Yo5 = Y1 — Yo3 (5.141)

Yo =2 (2,1 +2,Y) 7 Y (5.14j)
Y5 = —Yas (5.14K)

Y5 = —Yay (5.141)

dondeZ, = Z,+ R,, Z; = Z;, + Ry y Z, = R, + jQL,. Los restantes elementos se
calculan a partir de la condicién de reciprocidad de la subred lineal, que determina
Yii=Y;.

Si el dispositivo estd polarizado en la region de saturacién, como ocurre en nume-
rosos mezcladores FET, es una préctica comtn considerar lineal el comportamiento de
la capacidad C,4. El ntimero de puertos de la subred lineal se reduce entonces a cua-
tro. Si se mantienen las referencias de las tensiones y corrientes de la Figura 5.2b, los
elementos de la nueva matriz de admitancias (Y};) se pueden hallar a partir de (5.14)
aplicando la siguiente regla:

Y=Yy = Yis (Y55 + J2Ca) " Y5 . (5.15)

La expresion (5.13) se escribe ahora como:

F(V) =L+ Y2,V +jQQ+1Is=0, (5.16)
donde:
/ !
Youo = Y,“ Y,m (5.17a)
Y21 Y22
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V. TECNICAS DE ANALISIS NO LINEAL DE MEZCLADORES

1, — [Bt| = [YisVat YuV (5.17b)
Q= [QW] (5.17¢)

0
I, = [0] (5.17d)

Ids

Para la resolucion eficiente del sistema de ecuaciones no lineales (5.13) 6 (5.16)
se requiere un método numérico iterativo. Dejando a un lado las técnicas de opti-
mizacién o programacién no lineal, basadas en minimizar la funcién de coste € =
F(V)F*(V), que no han tenido gran aceptacion por su elevada carga computacional
y problemas de convergencia global, los métodos de relajacién arménica y de Newton
han sido ampliamente utilizados.

La técnica de relajacion por division (splitting) fue inicialmente propuesta para re-
solver sistemas de ecuaciones lineales Ax = b. Si se considera la descomposicién
A = B — C, siendo B una matriz no singular, una solucion iterativa de punto fijo de
este sistema es xU+) = B! (Cx") + b), donde x\¥) denota la estimacion de la inc6gni-
ta x correspondiente a la j-ésima iteracion. El algoritmo es convergente si la magnitud
de todos los autovalores de B~!C es menor que uno. Aplicado al balance arménico,
sea IU) = jQQ(VY) + I5(VW) el vector de corrientes no lineales estimado tras la j-
ésima iteracion. Teniendo en cuenta que el balance armoénico consiste en hallar V tal
que T = —T, si se toma I0) = —T1%), puede proponerse la siguiente actualizacién del
vector de tensiones despejando V de (5.5):

VUt = vy, v (19 - 1,) . (5.18)

En la préctica, a pesar de que el valor de V() esté suficientemente préximo a la solu-
cién y de que las no-linealidades sean muy débiles, no se puede garantizar la conver-
gencia de este método, y de hecho casi siempre diverge. Por este motivo, es preferible
utilizar la siguiente variante:

U9 = Yyon (I(j) ~1,) (5.19a)
VU = U 4 (1 — 5)VU) (5.19b)

donde s es una constante real (0 < s < 1) que se determina empiricamente. Valores de
s proximos a cero favorecen la convergencia, aunque lentamente. A medida que s tien-
de a uno, la velocidad de convergencia aumenta, aunque ésta puede llegar a perderse.
Un valor tipico es s = 0,2, e incluso menor si la estimacién inicial no es lo suficien-
temente buena, el circuito es fuertemente no lineal o la magnitud de la excitacion es
grande.

La aplicacion del método de Newton a (5.13) se traduce en la siguiente férmula
iterativa:
VU — yv0) _ JFfl(V(j))F(V(j)) : (5.20)
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V.1. Balance armdnico

donde Jg(VYW) es la matriz jacobiana de F(V\)), cuyos elementos responden a la
siguiente definicion:

0la(n, k) ok 0Qn (k)

B AR TN

(5.21)

y donde Y, ,(k,() es igual a Y, ,,(kw,) si K = [, y cero en otro caso. Las derivadas
parciales se definen como sigue:

Ola(n,k) 1 Taz'g( t)

W) T Jy V() exp (—jkwyt) dt (5.22a)
W) T /0 V(D) exp (—jhwpt) dt (5.22b)

siendo 7' = 27 /w, el periodo fundamental. La principal ventaja de este método con-
siste en que hace un uso completo de las derivadas de la funcién de error respecto
de cada variable en cada puerto. Por este motivo, es capaz de lograr la convergencia
incluso con un nimero de variables muy elevado. Su principal desventaja es el tiempo
de computo que requiere la generacién del jacobiano, por lo que resulta muy conve-
niente disponer de expresiones en forma cerrada para sus elementos si se quiere evitar
el célculo de las derivadas por medio de diferencias finitas [2, 9]. Aplicando la regla
de la cadena a las expresiones (5.22a) y (5.22b), se tiene:

alG(n?k) _ 1 /T a’lg(n,t) 'Um(t) .
W) TSy Oum(t) oVa(t) PRt (5.23a)
W) T Jo Ovmlt) V() exp (—jhwyt) dt (5.23b)
donde:
= 2 Valk)exp (jhupt) (5.24)
k=—00
y en consecuencia:
Oup(t) _
v~ S Ut - (5.25)

Sean G (k) y Crm (k) los coeficientes de Fourier de las primeras derivadas de la
conductancia no lineal y de la capacidad, respectivamente:

Grm(k) = %/0 %n(,ti) exp (—jkwyt) dt (5.26a)
T
Crm(k) = %/0 ggn((tt)) exp (—jkwyt) dt (5.26b)

Sustituyendo (5.25) en (5.23a) y (5.23b), al comparar con (5.26a) y (5.26b) resulta:

8IG(n, k)
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V. TECNICAS DE ANALISIS NO LINEAL DE MEZCLADORES

IQn(k)
Vll) Crm(k —1) (5.27b)

En forma compacta, puede escribirse:

Jl,l e Jl,N
Jp=1| ¢+ . : (5.28)
JN71 e JN,N
donde
Jon =Ymn+ Gon + jwCip (5.29)

Y, , tiene la misma forma que en (5.3), y w es idéntica a €2, salvo que incluye un solo
ciclode0,--- , Kw, alo largo de la diagonal principal. Como ejemplo, a continuacién
se detalla la forma de Jy para el mezclador FET descrito por las ecuaciones (5.17):

B 8F1 (0) 8F1 (0) 8F1 (0) 8F1 (0) T
avi(0) " OVI(K) 0Va(0) " OVa(K)
8F1.(K) . 8F1.(K) 6F1.(K) . 8F1.(K)
Jo — Jl,l Ji2 ovi(0) 0 OVi(K)  0Ve(0) T OW(K) | _
F= 15 J = angog dF,(0) angog R (0) | —
2,1 922 avi(0) T AVI(K)  8V(0) Tt OVa(K)
RK)  ORNK) OR(K)  OR(K)
LoVi(0) " OVi(K)  9Ve(0) "t OVa(K)J
Y/,(0) . 0 Y7, (0) . 0
_ JEw,Cos(K) ... Y (Kwy) + jKw,Cys(0) 0 Yo (Kwy)
Y51(0) + Gm(0) ... Gp(—K) Y5, (0) + Ga(0) ... Ga(—K)
| Gu(K) o YH(Kw,) 4 Gu(0) Ga(K) . Y3(Kw,) + Ga(0)

Una variante del método de Newton propuesta por Curtice [7] utiliza la siguiente
expresion para la actualizacion del vector de tensiones:

VUt = v — o Jp H(VOYF(VU)) (5.31)

El pardmetro o (0 < o < 1) reduce uniformemente el cambio en los elementos de V en
cada iteracion, mejorando asi las propiedades de convergencia. Escogiendo un valor
proximo a « = 0,5 se minimiza el ntimero de iteraciones para alcanzar la convergencia.

Otra estrategia para resolver el problema de balance armoénico es el algoritmo de
reflexiéon propuesto originalmente por Kerr [3] y en el que se construye la solucién a
partir del andlisis del circuito no lineal en régimen transitorio. Si se trata de un cir-
cuito estable, es de esperar que se pueda describir el régimen permanente a partir del
transitorio. Para tal fin se intercalan lineas de transmisién ideales, de longitud mA,
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Figura 5.3: Circuito equivalente de un mezclador FET para el analisis de gran sefial
mediante el algoritmo de reflexion.

(m-entero) e impedancia caracteristica Z,, entre los puertos de la subred lineal y los
elementos de circuitos no lineales, modificando el circuito de la Figura 5.1b para que
adopte la forma de la Figura 5.3, en el caso del mezclador FET de un solo dispositivo.
Debido a la desadaptacién entre las impedancias de la subred lineal y las impedancias
caracteristicas de las diferentes lineas de transmisién, se producen miltiples reflexio-
nes en ambos extremos de las lineas a los diferentes armoénicos que se consideran.
Cada vez que se produce una nueva reflexién, se afiade a la expresién instantanea de
la onda de tension en la linea de transmisién, hasta que su contribucién sea desprecia-
ble, instante en el que se habra alcanzado el régimen permanente.

Si se asume que la excitacion se aplica al circuito en el instante ¢ = 0, dado que las
lineas de transmisioén pueden tener una longitud arbitrariamente grande (siempre que
sea un multiplo entero de la longitud de onda asociada a la frecuencia fundamental),
existe un intervalo de tiempo en el que no pueden viajar por ellas ondas reflejadas
debido a que no ha dado tiempo atn a que la onda incidente alcance el elemento de
circuito no lineal que carga el extremo. En este intervalo cada linea de transmisién se

puede reemplazar por su impedancia caracteristica, al coincidir con la impedancia de
(0)

entrada, y las ondas incidentes en los N puertos v, ;(t), » = 1,2,---, N, se pueden

hallar mediante el andlisis directo de la subred lineal.

Una vez que estas ondas alcanzan los extremos de las lineas de transmisién, las on-
das reflejadas vff,)n(t) se determinan analizando en el dominio del tiempo las corrientes
que atraviesan los elementos de circuito no lineales, expresando:

(0) (0)
v, t - /Unyr t .
i) = i >Z @ v (1) = v (t) — il (t) Zon . (5.32)
On

Para construir la nueva onda incidente es preciso conocer las componentes de la onda

. . . . . 0 , . .
reflejada en el dominio de la frecuencia, i.e. A (kwp), para asi poder multiplicar cada
armonico por el correspondiente coeficiente de reflexion:

K
v (#) =00 + 5 3 Talkw,) VO (kwy) exp (jhwyt) (5.33)
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V. TECNICAS DE ANALISIS NO LINEAL DE MEZCLADORES

donde:
Zn(kwy) — Zon

Zn(kwp) + Z()n ’

siendo Z,(kw,) la impedancia vista a la entrada del puerto n a la frecuencia kw,. Te-

T (kw,) = (5.34)

. . " ~ 0 4 s .
niendo en cuenta que en cada iteracion se afiade v,(”) (t), después de la j-ésima itera-
cién, la nueva onda incidente es:

K
W) = 000) + 5 D Tl Vi (k) exp (Ghisy) (5.35)
k=—K
Una vez que se produce la convergencia, tras M iteraciones, la forma de onda de las
tensiones en los NV puertos es:
oM (1) = Uﬁi\f) (t) +oM(t) . (5.36)
Al despreciar los armoénicos de orden superior a K implicitamente se supone que
la impedancia de entrada de la subred lineal a esa frecuencia estd adaptada a la impe-
dancia caracteristica de la linea de transmisién. Debido a que no requiere la evaluacion
de derivadas, el algoritmo de reflexién es mds rapido por iteracion que el método de
Newton, y ademds no requiere una estimacioén inicial de la solucién para empezar, y
sus propiedades de convergencia son también buenas, a excepcién de cuando el coefi-
ciente de reflexion de alguna componente se hace préximo a la unidad, lo que puede
provocar problemas de estabilidad numérica. Esto ocurre con frecuencia en mezcla-
dores que presentan una impedancia cero en cada puerto en DC, debido a que la linea
de transmisién cambia la polaridad de la onda en cada iteracién, reduciéndose la ve-
locidad de convergencia al valor correcto. Una forma de evitar este problema consiste
en introducir artificialmente en cada puerto una impedancia en DC de valor igual a la
impedancia caracteristica de la linea, que haga cero el coeficiente de reflexién. Si los
elementos de circuito no lineales drenan corriente de DC, es necesario compensar la
polarizacion DC para tener en cuenta que se produce un desplazamiento debido a la
caida de tension en la impedancia introducida.

V.2. Anadlisis de pequefia sefial de circuitos variantes en el tiempo.

Matrices de conversion

Debido a la accién del OL, un mezclador se puede estudiar desde la perspectiva de
un circuito variante en el tiempo. Siguiendo a Chang, Bahl y Nair [22, pp. 322-326], en
la Figura 5.4 se muestra el circuito equivalente de pequefa sefial de un mezclador FET
de transconductancia. Las resistencias parésitas R,, R; y R, son pequefias comparadas
con Ry y pueden considerarse constantes. Los términos de mezcla producidos por
las capacidades C,,, Cyq y Cys son tipicamente pequefios y sélo afiaden efectos de
segundo orden al funcionamiento del circuito, y por tanto se pueden utilizar valores
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Figura 5.4: Circuito equivalente de un mezclador FET para el analisis de pequefia
sefial a las frecuencias de OL, RF, Fl e imagen.

promedio de estas capacidades. Esto deja como principal responsable del proceso de
conversion a la transconductancia g,,,, que exhibe una fuerte dependencia no lineal con
la polarizaciéon de puerta. Para ilustrar este proceso, cuando se aplica una sefial de OL
de alto nivel entre los terminales de puerta y fuente de un FET, para una determinada
polarizacién, la transconductancia se convierte en una funcién variante en el tiempo
gm(t) con un periodo igual al del OL. Si w, representa la frecuencia del OL, puede
escribirse: .

gm(t) = > Grexp (jkwyt) (5.37)

k=—oc0
donde G, son los coeficientes del desarrollo de g,,(t) en series de Fourier:
1 2

:% ;

Gy gm(t) exp (—jkwyt) d(wpyt) . (5.38)
Si se consideran despreciables las componentes armoénicas de la resistencia de drena-
dor Rg4s(t), se puede definir un factor de amplificacién variante en el tiempo pu(t) =
Rysgm(t), donde Ry, representa el valor promedio de la resistencia de drenador. Al
aplicar una tension de pequena sefial v.(¢), de frecuencia w; # w,, en la capacidad
de puerta, por accién de la transconductancia variante en el tiempo, aparece en el
drenador una tensién p(t)v.(t). Esta tensién contiene componentes de frecuencia que
pueden expresarse como w = nw, +w;, donde n toma cualquier valor entero. Se asume
que no se generan armoénicos de w; al ser v.(t) de bajo nivel.

Cualquier anélisis practico de un mezclador FET debe contemplar, al menos, las
componentes a las frecuencias de OL, RF, FI e imagen. En un conversor descendente
la FI se define como |w, — w;], y la frecuencia imagen se expresa como |2w, — w;|. Enla
Figura 5.4 1,, I, I, I3 y V), V1, V5, V5 denotan, respectivamente, las amplitudes com-
plejas de las componentes de las corrientes y tensiones en la puerta del FET a cada
una de las frecuencias mencionadas, mientras que 11’9, Iy, I, Is y Vp’, Vi, Vi, Vi se refie-
ren a las mismas componentes que aparecen en el drenador. En esta representacion,
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V. TECNICAS DE ANALISIS NO LINEAL DE MEZCLADORES

los bloques etiquetados con F}, y Fj son filtros ideales que dejan pasar completamente
la frecuencia deseada con impedancia cero, y actian como circuito abierto para las
restantes componentes. El mezclador se puede analizar utilizando teoria de circuitos
convencional aplicando las condiciones de contorno impuestas por las fuentes exter-
nas. Estas fuentes son F,, de impedancia interna Z;, para la sefial de RF (w;), y £, con
impedancia interna Z,, para el OL. Todas las demads frecuencias estdn terminadas en
impedancias complejas a ambos lados del FET. En general, puede escribirse:

VICZE;C—]ka7]{?:1,2,...76,yE1€:0,Sik7é1. (539)

Este andlisis, propuesto por Pucel [23], habia sido aplicado previamente por Ega-
mi [2] al estudio del proceso de conversiéon en mezcladores a diodo. Con posterioridad
se ha extendido al andlisis de distintas configuraciones de mezcladores FET, pudién-
dose citar el mezclador de puerta [10] y el mezclador de drenador [24], entre otros
ejemplos.

I1(1)

+

V(oD = V [1rm

Figura 5.5: Elemento de circuito no lineal bombeado por componentes de gran sefal
y pequefa sefial.

Una formulacién mds sistematica de este método de andlisis describe la relacion
entre las componentes de la tension y la corriente a las diferentes frecuencias de mez-
cla, acudiendo a la notacién matricial por medio de las llamadas matrices de conversion.
Para dotar de completa generalidad al siguiente desarrollo, considérese que la rela-
cioén I —V del elemento de circuito no lineal mostrado en la Figura 5.5 viene dada por
I = f(V), y supdéngase que V() se expresa como la suma de una componente de gran
sefial V() y una componente de pequefia sefial v(t¢). Entonces, la corriente asociada
a esta tension se puede hallar mediante el desarrollo de f(VL(t) + v(t)) en series de

Taylor:
40 0 = F050 +00) = F050) + G| w0
1001 O W17\’ R
+§ av? V:VL(t)U " 6 dv? V:VL(t)v B+ 640

La corriente incremental de pequefia sefial se obtiene restando de la corriente la
componente de gran sefial: i(v(t)) = I(VL(t) +v(t)) —I(VL(t)). Teniendo en cuenta que
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v(t) < Vi (t), al despreciar los términos de orden superior puede escribirse:

it = T = g0t (5.41)

Las matrices de conversion relacionan las componentes de la tension y la corriente
a las diferentes frecuencias de mezcla en un circuito armoénicamente variante en el
tiempo. Si V. (t) es periddica, de frecuencia fundamental w,, entonces ¢(t) admite un
desarrollo en series de Fourier de coeficientes GG, (véase (5.37)—(5.38)). Una tensién v(t)
sinusoidal pura, de frecuencia w;, provocard componentes armoénicas de la corriente
i(t) que se pueden expresar como w = Fw; +nw,. Esta ecuaciéon representa el conjunto
de componentes de frecuencia mostradas en la Figura 5.6, en la que se aprecia una
banda lateral a ambos lados de cada arménico de w,, separada de estos por wy =
|wi — wp|. Una representaciéon mds conveniente para las frecuencias de mezcla es:

W = W + nwy . (5.42)

La tension v(t) y la corriente i(t) de pequenia sefial se pueden expresar como sigue:

v(t) =o(t) + [o(t)]* (5.43a)
i(t) = i(t) + [i(1)]* (5.43b)

donde: . i,
o(t) = Z V,exp (jwnt) e i(t) = Z I, exp (jwpt) (5.44)

incluyen sélo las componentes negativas de las bandas laterales inferiores y las fre-
cuencias positivas de las bandas laterales superiores. Las restantes componentes for-
man pares complejos conjugados con I, y V,,. En virtud de (5.38) se tiene:

i(t) = g(®)o(t) + gOEO] — Y Iexp (jurt) + Y I exp (—jwyt) =

k=—oc0 k=—0oc0
=D, D GVuexp(jwmnt) + Y Y GaViexp(—jwmnt) (5.45)
vy v, " "' Vo 4 2 " vy vy
| I I |
I I I I
5 I I I I
End b 0 L P 2%
| | | | | »
| ! | | ! | | ! | | ! | | ! | ©
-, o, —, _; —y Q) —0, W, -, W,

Figura 5.6: Componentes armonicas a la salida de un mezclador.
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Puesto que V,(t) se asume real, g(¢) también debe serlo, y por tanto los coeficientes de
Fourier de la conductancia variante en el tiempo satisfacen la relacion G_,, = G.. Si se
aplica el cambio de variable muda n < —n en el segundo sumando del miembro de
la derecha, (5.45) también puede escribirse como:

Z Iy exp (jwit) + Z I} exp (—jwyt) =

k=—00 k=—o0

n=—oo Mm=—0o0 n=—00 m=——0oo

Al igualar los términos de ambos miembros que varian a la misma frecuencia, se ob-
tiene un sistema de infinitas ecuaciones que relacionan las amplitudes complejas I}
con V,, a través de los coeficientes de Fourier G,,:

Ik:iiGan,k:—oo,...,oo. (5.47)
n+m==k

Si se asume que V,, e I, son despreciables mds alld de orden £N, este sistema de
ecuaciones puede expresarse en forma matricial:

[ Iy ] Go G -+ Goaon| [ Ven] [ Von ]

I N+ G Go - G_onsa V_nt1 V_ns1
I, _ Gyo1 Gyn—z - Gy | | Vo _G. V4 ’ (5.48)
Iy Gy Gno1 - Gy Vo Vo
L Gyy1 Gy - G_yn Vi Vi

| In ] | Gon Gon—1 -+ Go | L Va | VN ]

donde G recibe el nombre de matriz de conversiéon. Téngase en cuenta que v(t) e i(t)
s6lo incluyen la mitad de las componentes armonicas de v(t) e i(t), asi que no indican
una representacion completa de las formas de onda de la tensién y corriente, y ade-
mas w, es negativo cuando n < 0. Para que la operacién con matrices de conversién
sea compatible con el andlisis fasorial convencional es necesario que las frecuencias
asociadas a las componentes de los vectores de tensiones y corrientes de (5.48) sean
positivas. De acuerdo con la Figura 5.6, sea V,~ la amplitud compleja de la tensién de
la banda lateral inferior asociada al arménico kw, (k > 0). La frecuencia que represen-
taria a esta componente es —w_y, y por tanto la amplitud compleja asociada no esta
incluida en v(t). Es evidente que V_;, = V%, estando V,~ ligada a una componente de
frecuencia positiva. Reemplazando los N primeros elementos de los vectores de (5.48)
por los conjugados de las amplitudes complejas de las bandas laterales inferiores, se
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V.2. Analisis de pequeia senal. Matrices de conversion

llega a:

[ I [ Gy Ga -+ Gon | [Vy]

Iyt Gy Go - Goany Vi
I Gno1 Gy—a -+ G_n_ L

— - < I=GV, 5.49

Iy Gy Gy -+ Gy Vo 649
I Gy Gy - G_nyp Vi

L In | LGay Gon-i -+ Go ] L Vn ]

Todos los elementos de los vectores V e I estdn asociados a componentes de frecuen-
cias positivas, y esto permite trabajar con ellos de una forma similar a como se opera
con fasores.

Si el elemento de circuito variante en el tiempo es una capacidad, la carga y la
tension estan relacionadas segun ¢(t) = ¢(t)v(t), donde c(t) tiene asociada una serie
de Fourier de coeficientes Cj. Al trabajar en el dominio de la frecuencia, expresando
la corriente como la derivada de la carga, se obtiene:

D Iexp(urt) = D Y jwminCaVin XD (jwmnt) - (5.50)
k=—0c0 n=—00 mM=—00

En forma matricial:

_I]Q*_ jw_N 0 T | P
Iy, 0  Jw_ng1 - 0 -+ 0
3 : . N
I 0 0 R T
| Iy ] | 0 0 N
(Cy Cy - Con | [Vi]
Cy Co -+ Coanpr Vi
< | : : —| | & 1=0CV (51
COx Cnoy - Coy Vo / 65D
|Con Con—n -+ Co | | VN

Por altimo, los elementos de circuito invariantes en el tiempo tienen asociada ma-
trices de conversion diagonales. Si Z(w) representa una impedancia a cierta frecuencia
w, la correspondiente matriz de conversion tiene la forma:
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Z(w_y) 0 0 0
0 Z(w_n11) 0 0
7 — _
0 0 Z(wo) 0
0 0 0 Z(wn) ]
[ 72 (—w_y) 0 0 0 |
0 Z*(—w_N+1) 0 0
- : : : . (552
0 0 v Z(wo) - 0 (5.52)
] 0 0 0 Z(wN)_

Dado que los vectores V e I satisfacen las leyes de Kirchhoff, se pueden escribir
ecuaciones nodales para un circuito variante en el tiempo con matrices de conversion,
de la misma manera que si el circuito tuviera coeficientes constantes, con la salvedad
de que se utiliza notacién matricial. Asi, en [9, 23, 10], se pueden encontrar expre-
siones cerradas para la admitancia de transferencia, la ganancia de conversién o las
impedancias de entrada y salida de un mezclador FET operando en saturacién. Es de
destacar que en todos estos casos el andlisis es puramente lineal y no se describen
fenémenos de segundo o tercer orden. Por este motivo, se manejan expresiones linea-
lizadas de los elementos de circuito no lineales, capacidades y corrientes a través de
matrices de conversiéon como las de la transconductancia de pequefia sefial G,, o de la
conductancia de salida Gy.

Regresando al analisis de pequefia sefial del mezclador FET, Maas [21, pp. 428—-432]
propone una forma adecuada de agrupar los elementos de circuito, que se muestra en
la Figura 5.7. La region recuadrada representa una subred lineal multipuerto invarian-
te en el tiempo. Siguiendo la estrategia ya comentada anteriormente para el analisis
de gran sefial, a excepcion de la entrada y la salida, en cada uno de los puertos de esta
subred lineal se conecta un elemento de circuito variante en el tiempo.

Sean w, = wy + qw, y w, = wy + rw, dos frecuencias de mezcla. Por defecto, ¢ =1y
w, es la frecuencia de entrada a RF, mientras que r = 0 designa a w, como frecuencia
de salida a FI. Sin embargo, este planteamiento se puede extender a cualquier pareja
(p,r). Para facilitar la imposicién de condiciones sobre los filtros de entrada y salida,
se ha separando explicitamente el valor de la admitancia de fuente a w, y a otras fre-
cuencias (Y] (w), con Y/(w,) = 0). Andlogamente, Y/ (w) representa la admitancia de
carga a frecuencias diferentes de la de salida w,, con Y/ (w,) = 0. Al haberse empleado
las mismas referencias que en la Figura 5.2, los elementos de la matriz de admitancias
de la subred lineal se pueden leer directamente de (5.14), tomando ahora Z, = R,
y Zq = Ry, al dejar fuera las impedancias de fuente y carga. Cada elemento de esta
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g,

gn() V(1)

Cos(D)

I () Y5 (0g) Y5 (w) v,
— \ Circuito lineal
- - 1 e invariante

en el tiempo
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+— N > .
Vi @YL’((D) |jYL(C°r)
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Figura 5.7: Circuito equivalente de un mezclador FET para el analisis de pequefia
sefial.

matriz es, a su vez, una matriz diagonal con (2N + 1) x (2N + 1) entradas.

Para tener en cuenta los elementos de circuito variantes en el tiempo se constru-
ye una matriz aumentada a partir de la matriz de admitancias, afiadiendo matrices
de conversion a las submatrices correspondientes. Como j€2C, relaciona I, con V3,
se aflade a Y11; Ggs a Yoo, j2Cy0 a Y33, ¥ Gy, @ You. Por tdltimo, Y., e Y/ se afiaden
respectivamente a Y44 € Y55. Los nuevos puertos 1, 2 y 3 estdn terminados en circui-
to abierto a todas las frecuencias, y s6lo la corriente de entrada a w, (/4(¢)) y la de
salida a w, (I5(r)) son distintas de cero. La matriz de admitancias aumentada relacio-
na las tensiones y corrientes de los cinco puertos a todas las frecuencias de mezcla.
Una vez invertida esta matriz, el andlisis del mezclador siguiendo esta metodologia
es practicamente directo, ya que sélo las columnas de la matriz de impedancias que se
multiplican por /,(q) e I5(r) son responsables de las tensiones en los distintos puertos
a las diferentes frecuencias de mezcla. Asimismo, considerado el mezclador como una
red de dos puertos, se puede extraer una matriz de impedancias 2 x 2 que relacione
las tensiones y corrientes a la entrada y a la salida, a w, y w,, respectivamente:

Vi(q) Za(q,q) Zas(q,7)| |1a(q)
V)] = | Zutrg Z45<r,r>” ] (5:59)

Renombrando Z1y = Zu(q,q), Zi2 = Zu5(q,7), Zoy = Zaa(r,q) Y Zoz = Zys(r,7), las
impedancias a la entrada y a la salida del mezclador vienen dadas por:

ZIQZQI
Zin(wg) = Z1g — ——222 5.54
(wq) 11 ZQQ + ZL(CUT) ( a)
ZnZ
Zputwy) = Zpy — ——22212 (5.54b)

ZH + Zs(wq)
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y se tiene la siguiente expresion para la ganancia de conversion:

(Prlwr)) _ | Z1 | RiZu(w)]
(Pin(wq)) | Zo2+ Zu(wr)? R[Zin(wg)]

G, = (5.55)
Notese que (5.55) es una férmula cerrada que permite conocer la respuesta del mez-
clador a w, en funcién de la entrada a w,.

V.3. Series de Volterra con kernels variantes en el tiempo

El andlisis de pequefa sefial de la seccién anterior parte de la hipétesis de que la
excitacion es relativamente pequefia, y como tal es posible ignorar los términos no
lineales del desarrollo incremental en series de Taylor de (5.40), resultando una for-
mulacién lineal de pequefia sefial. Ademads, no es inmediato extender su aplicacién a
excitaciones con multiples tonos. La descripcién de fenémenos adversos como la in-
termodulacién requiere la consideracion de entradas multitono y el caracter no lineal
de los elementos de circuito que contribuyen a ella. Mientras que la eficiencia del ba-
lance armoénico se reduce a medida que aumenta el nimero de sefales de entrada,
las series de Volterra resultan muy eficientes para analizar entradas multitono, si bien
su uso asume que las no-linealidades incrementales son débiles y que las tensiones
aplicadas son relativamente pequefias. Virtualmente todos los dispositivos de estado
s6lido cumplen estas condiciones, siempre que no sean conducidos a un estado de
saturacion por accion de la excitaciéon de pequefia sefial. En el caso de un mezclador
FET, el transistor puede ser llevado a un régimen fuertemente no lineal por un OL
de gran sefial, sin que ello impida que el andlisis de pequefa sefial se pueda llevar
a cabo bajo las condiciones indicadas. En otras palabras, el FET bombeado por el OL
se puede considerar como un dispositivo débilmente no lineal y variante en el tiem-
po. Bajo este supuesto, el andlisis de las no-linealidades ante excitaciones multitono
se puede efectuar de una manera similar a como se analiza un circuito débilmente no
lineal e invariante en el tiempo con series de Volterra, con la salvedad de que los co-
eficientes de la serie de Taylor que describen la no-linealidad no son constantes, sino
variantes en el tiempo. De ahi que se hable de series de Volterra con kernels variantes
en el tiempo. La dificultad afiadida a la formulacién del método se encuentra en que
no s6lo aparecen las mezclas entre las frecuencias contenidas en la sefial de entrada,
sino ademds las de éstas con los distintos armoénicos del OL. Puesto que las matrices
de conversién son una herramienta matemadtica adecuada para la representacion de
las componentes espectrales de una tensién o corriente en un circuito arménicamente
variante en el tiempo, se seguirdn utilizando ampliamente en esta seccién.

Como punto de partida, considérese nuevamente el elemento de circuito no lineal
de la Figura 5.5 y la ecuacién (5.40), que describe la corriente asociada al dispositivo
bombeado por una componente de tensién de gran senal V;(t), a la que se superpone
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otra de pequefia senal, v(¢). Reteniendo ahora los infinitos términos de la serie de
Taylor, la corriente incremental se expresa como:

i) = g()o(t) + 3 ga(t)0" (1), donde ga(t) = ~ - T (V)

nlqvn (5:56)

V=Vi(t)

Aligual que sucedia con (3.85), serd ttil considerar que v(t) en (5.56) es la respuesta
de un circuito no lineal y variante en el tiempo cuando se excita con una corriente ().
Siguiendo el método de Maas [21, pp.137-146], sea v, (t) la componente de orden n del
desarrollo de la tensién incremental en series de Volterra. Limitando esta expansion a
componentes hasta de tercer orden, se tiene:

v(t) = vi(t) + v2(t) + vs(t) (5.57a)
V() = vi(t) + 201 (t)va(t) (5.57b)
V3 (t) = vi(t). (5.57¢)

Recuérdese que un producto de mezcla de orden n es cualquier combinacién de n
tonos de excitacion, incluyendo frecuencias positivas y negativas. Obviamente el cua-
drado de la tensién crea un producto de segundo orden debido a v3(t) y otro de tercer
orden, que aparece por la mezcla de la componente de primer orden v;(t) con la de
segundo orden vy (1).

La ecuacién que satisface la conductancia no lineal y variante en el tiempo es:
g (t) + g2 (£)0* () + gs(Hv (1) + - = i(t). (5.58)

Sustituyendo (5.57) en (5.58) y separando esta ecuacién en productos de primer, se-
gundo y tercer orden, resulta:

g(t)vi(t) = i(t) (5.59a)
g(t)va(t) = —ga ()7 (t) (5.59b)
g(t)vs(t) = —gs(t)v}(t) — 2g2(t)vr (t)va(t) . (5.59¢)

Estas ecuaciones implican que se puede describir un circuito diferente para cada com-
ponente. La tensién de primer orden se calcula mediante (5.59a) utilizando matrices
de conversiéon. Una vez obtenida su solucion, v;(t) permite obtener la corriente de
excitacion para el circuito descrito por (5.59b), a partir de la cual se obtiene vy (¢). Ob-
sérvese que esta ecuacion es lineal, y que el tnico proceso no lineal se encuentra en
la formulacién de la corriente de excitacién, funcién de v;(¢). Una vez que se conoce
esta corriente, se pueden aplicar matrices de conversion para hallar las componentes
de vy(t).

Para llegar a los mismos resultados de una forma alternativa, se puede seguir el
método de las corrientes no lineales, escalando la corriente de entrada por una variable
muda o tal que (5.56) se reescriba como:

ai(t) = g(t) Y a"va(t) + Y ga(t) [Z oﬁvs(t)] . (5.60)
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Derivando ambos miembros de (5.60) con respecto de « y sustituyendo posteriormen-
te a = 0 se obtiene:

i(t) = g(t)un(?) , (5.61)
que es equivalente a considerar exclusivamente la parte lineal del circuito excitada por
la entrada i(¢). Derivando nuevamente respecto de o y tomando « = 0 resulta:

—ga2(t)vi(t) = g(t)va(t) | (5.62)

que coincide con (5.61) sustituyendo la excitacién original por la corriente no lineal de
segundo orden —iy (1), con:

inz2(t) = ga(t)vi(t) . (5.63)
Repitiendo este proceso, la corriente no lineal de orden 3, viene dada por:
inps(t) = 2g2(t)vi (t)va(t) + ga(t)v?(t) - (5.64)

En resumen, en todos los 6rdenes se trata de resolver un circuito lineal y varian-
te en el tiempo, excitado por unas entradas particulares. La dificultad estd en hacer
compatible la formulacién de matrices de conversiéon con entradas multitono, identi-
ticando las componentes de interés que aparecen en las corrientes no lineales.

Considérese que la corriente de excitacion estd formada por dos tonos, w1 v wye,
tales que:

i(t) = i1 cos|(wor + qwp)t] + i3 cos[(wo2 + qwp)t] , wo2 > wor (5.65)

donde wy, es la frecuencia fundamental de la conductancia variante en el tiempo. Pues-

to que la respuesta de primer orden es lineal con la entrada, v (¢) tendrd componentes

de salida en las distintas mezclas de w,; » con los arménicos de w,,. Estas componentes
satisfacen las siguientes ecuaciones matriciales:

le(wOZ‘) = I(CUOZ') s 1= ]_, 2 s (566)

a partir de las cuales se pueden hallar directamente los vectores Vi (wp1) y Vi(woz),
cuyos elementos son las amplitudes complejas de las tensiones de primer orden a las
frecuencias w,1 = wy1 + MWy ¥ Wha = wo2 + nwy, respectivamente. En correspondencia
con la notaciéon empleada en (5.43), v4(t) se puede expresar como:

v1(t) = v1(t, wor) + v1(t, woe) + [01(t, wor) + 01 (¢, woe)]” (5.67)
donde -
ﬁ(ta wOi) = Z Vvl(”a wOi) exp (]wnzt) ) (568)

n=—0oo

y Vi(n,wp;) es el elemento del vector V;(wy;) correspondiente a la mezcla w,;.

Para la formulacién de la corriente no lineal de orden dos, es preciso hallar previa-
mente las componentes de v?(t). Elevando (5.67) al cuadrado y agrupando términos,
se llega a:
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vi(t) = 01(t,wor) - 01(t wor) + 1 (t, wo2) - U1 (¢, woe) + 01(¢, wor) - 017 (¢, wor )+

+ ’l/)vl(t, wa) . 171*(15, W()Q) + 2’[71(15, w01) . Q?i(ﬂ&)m) + 2271(25,0002) . ﬁ*(t,WQl) + [ . ]* . (569)
La estructura de (5.69) permite distinguir dos tipos de sumandos:

w a1 (8 wog, woj) = v1(t, woi) - U1(¢, wo;), con componentes en wo; + wo; + Nwy
m by (¢ wois woj) = 01 (¢, woi) - 01" (¢, wo;), con componentes en wy; — wo; + Nw,

Analizando el primer tipo de respuesta, se debe verificar:

Ak(WOiaWOj) = ZZ Vl(%wm)vl(m,wo]') , k= —o00,...,00, (5-70)

n+m=~k

siendo Aj(wo;,wo;) la amplitud compleja de la componente de ay;(t; wy;, wo;) a la fre-
cuencia wy; + wp; + kw,. Limitando la variacién de k entre —N y N, se puede reescri-
bir (5.70) en forma matricial:

[ AN ] i ‘/1(07(")01') %(_1aw0i) V1<_2N7 wm’) 1T Vl(—N, WOJ’)
A_Nt1 Vi(1, wo;) Vi(0, wo;) oo VI(=2N + Lwe) | | Vi(=N + 1, w;)
A—1 — ‘/1<N - ].,(,()07;) ‘/I(N - 27w0i> T ‘/vl(_N — ]_,(,()07;) ‘ ‘/1(—17(,(}0])
Ao Vl(Na Woz) V1(N - 170101') T V1(—N; Woz) Vl(O;WOj>
Ay Vi(N + 1, wo;) Vi (N, woi) oo VI(=N 4+ 1, wp,) Vi(1, woy)

| Anx | Vi(2N,woi)  VI(2N — L,wg) -+ Vi(0,we) 1 L VAN, wo;)
(5.71)

Si al igual que en (5.49) se hace el cambio de variable Vi (—n,wo;) = Vi *(n, woi), en-
tonces (5.71) admite la siguiente representacién, en forma compacta:

An(wouw()j) =V, (WOi)*VI (wog') ) (5-72)

donde % representa el operador convolucién entre vectores, y Ay;(wo;, wo;) €s un vec-

tor de componentes:

T
A(woi,woj) = Ay AN, -+ ATT Ay A ... An

De forma completamente similar, se demuestra que el segundo tipo de sumandos pue-

de expresarse como:

y*
B11<w0i7 uJOj) = Vl(wOi)*Vl(w()j) ) (5-73)

y .
y Vi es el vector que resulta de colocar los elementos de V; en orden inverso.
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Definiendo la matriz de conversién Gy, asociada a g»(¢):

Ga(0)  Ga(-1) Ga(~2N)
G(1) G(0) Ga2(—2N +1)
G, — Go(N —1) Ga(N —2) Gao(—N —1) 7 (5.74)
Gr(N)  Go(N—1) Ga(—N)
Ga2(N +1) G5 (N) G2(—N +1)
| Ga2(2N)  Gy(2N —1) G2(0)
siendo )
1 m .
Golk) = 5 / G2 (t) exp (—jkwnt) d(wt) (5.75)
0
la corriente no lineal de segundo orden presenta las siguientes componentes:
Inz2(2wor1) = Ga Ay (wor, wor) (5.76a)
Inz2(2wo2) = Ga Aqi(woz, wo2) (5.76b)
Inz2(0) = G2 [B11(wor, wo1) + Bii(wo2, woz)] (5.76¢)
Inza(wor + woz) = 2Ga Ay (wor, woz) (5.76d)
Inza(woz — wo1) = 2Ga By (wo2, wor) (5.76¢)

En virtud de (5.62), las tensiones de segundo orden satisfacen las siguientes ecua-
ciones matriciales:

G V,(0) = —In2(0) (5.77a)

G Vo (2wy;) = —Inra(2wy;), i =1,2 (5.77b)

G Va(wor + wo2) = —Inza(wor + wo2) (5.77¢)
G Vi(wo2 — wor) = —Inra(woz — wor) (5.77d)

Pasando a formular las corrientes no lineales de tercer orden, el producto vy (t)vs(t)
del primero de los sumandos de (5.64) se puede expresar como sigue:

vy (£)va(t) = ara(t; wor, 2wo2) + ar2(t; Woz, 2wor) + bai (t; 2wor, woz) + bai (t; 2wo2, wor )+
+a12(t; wor, wor +wo2) + ara(t; woz, wor +woz) + a1z (t; wor, woz —wor ) + a12(t; woz, we2 —wor )+
+521(t wo1 +wo2, Wo1) +bz1 (t; wor +woz, woz) +b12(t Wo1, Woz — Wo1) +b12(t Woz, Woz — Wo1 )+
+ a1a(t; wor, 0) + ara(t; woe, 0) + a1a(t; wor, 2wor) + a12(t; woe, 2wos )+
+ b1a(t; wor, 0) 4 b1a(t; woa, 0) + by (¢; 2wo1, wor) + ba1 (t; 2woa, woe) + [--+ 1", (5.78)
donde
Vol A Valey)  (579%)

C/L;;z(t§wkawj) = U (t; wy) 'Un;(t;wj) A Anm(wk’wj) =
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—_—

ok v
b (t; Wi, w5) = Up(twg) - U (B ws) < Bom(wi,w;) = Vi (wi) %V, (w;) (5.79b)

El segundo de los sumandos de (5.64) depende de vi(t), que se compone de los
siguientes términos:
v} (t) = ernr (t; wor, wor, wor) + 3da1 (5 wor, wor, wor) + € (£ Wog, Woz, woz )+
+3d111 (t; woz, wo2, wo2)+3¢111 (t; wor, wor, Woz)+3d111 (£ wor, wor, woz)+3¢111 (¢ Woz, Woz, wor )+
+ 3dy11(t; woz, woz, wor) + 6d111(t; wor, woz, wor) + 6d111 (¢ wor, woz, wo2) + [--+]* . (5.80)
Se ha hecho uso de las siguientes definiciones:
c111(t; Woi, woj, wok) = U1(t; woi) - U1(t; woy) - U1 (twor) <
— Ci11(woi, woj, wor) = Vi(woi) % Vi(wo;) %k Vi(wor)

di11(t; woi, woj, wor) = U1(t; woi) - 01(t; wojy) - 01" (E;wor) <

(5.81a)

v+ (5.81Db)
— Dlll(WOhwl)jaWOkz) = Vl(WOi)*Vl(WOj)*V1<ka)

Sustituyendo (5.78) y (5.80) en (5.64), la corriente no lineal de tercer orden presenta
las siguientes componentes:

Inzs(wor) = 2Go [A12(wor, 0) + Bia(wor, 0) + By (2wor, wo1) + Bai (wor + woz, woz)+

+B12(woz2, wo2 — wo1)] + Gs [3D111 (wo1, wor, wor) + 6D111 (wo1, woz, wo2)]
(5.82a)

Inzs(wo2) = 2Go [Aq2(wo2, 0) + Bia(woz, 0) + B (2woz, woz) + Bai (wor + woz, wor )+

+A12(wor, wo2 — wor)] + G [3D111 (woz, wo2, woz) + 6D111 (wor, wo2, wor)]

(5.82b)

Inz3(3wor) = 2Ga Aqa(wor, 2wor) + Gs Cii1(wor, wor, wWor ) (5.82¢)

Inrs(3woz) = 2Go Atz (wo2, 2wp2) + G Cri1 (wo2, wWo2, wWo2) (5.82d)

Inzs(2wor — woz2) = 2Go [Bai(2wor, wo2) + Bia(wor, woe — wor)] + (5.82¢)
+3G3 D111 (wor, wor, woz)

Inrs(2woe — wor) = 2Ga [Bai(2wo2, wor) + Aiz(woe, wo2 — woi)] + (5.82f)
+3G3 D111 (wo2, woz, Wot )

Inrs(2wor + woz) = 2Ga [Ara(woz, 2wo1) + Asz(wor, wor + woe)] + (5.82g)
+3G3 Ci11(wor, Wor, wo2)

Invrs(2woe + wor) = 2Ga [Aia(wor, 2wo2) + Ara(woz, wor + woz)] + (5.82h)

+3G3 C111(woz2, woz, wor)
siendo Gj la matriz de conversién asociada a gs(t).

De esta manera, las tensiones de intermodulacién de tercer orden, con dos tonos, y
con salida en las frecuencias 2wy — wg2 + kw,, satisfacen la ecuacién matricial:

GVg(?WOl — u)()g) = _INL3(2w01 — wa) (583)
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En el caso tipico en que ¢ = 1 en (5.65) la potencia de intermodulacién sobre una
resistencia de referencia Ry, a la frecuencia 2wy; — wps se puede expresar como:

(Prass) = 2|V3(0, 2wo1 — wo2)|” /Ro (5.84)

siendo V5(0, 2wy — woz) el elemento del vector V3(2wy; — wpz) correspondiente a n = 0.

La extension del método a cualquier circuito no lineal arménicamente variante en
el tiempo es inmediata si se reemplaza G en (5.66), (5.77) y (5.83) por la matriz de
admitancias de conversiéon de la parte lineal del circuito, y los vectores V,,, I e Inp,
por vectores multidimensionales con las tensiones, corrientes reales y corrientes no
lineales de cada nodo, respectivamente, correspondientes a cada orden. Como caso
préctico, en el siguiente capitulo se analizard un mezclador FET resistivo haciendo
uso de esta metodologia.

V.4. Analisis de mezcladores FET mediante series dobles de Volterra

En el Capitulo IlI se han introducido las series dobles de Volterra como herramienta
para el andlisis de sistemas con dos puertos de entrada. Como un mezclador tiene,
en efecto, dos entradas, nada impide que pueda ser analizado mediante esta técnica.
Aunque parece que se trata de una potente herramienta, no se ha encontrado en la
literatura consultada ningtin intento de analizar la distorsién no lineal en mezcladores
FET con series dobles de Volterra hasta muy recientemente [18].

Como paso previo al andlisis detallado de un mezclador, considérese el circuito de
la Figura 5.8, que se compone de una subred lineal y una fuente de corriente i(v, u)
dependiente de las tensiones de los nodos v(t) y u(t). Las ecuaciones integrodiferen-
ciales que relacionan las tensiones en los nodos con las corrientes de excitacion i,(t) e
iy(t), vienen dadas simbolicamente por:

Lo[v(t), u(t)] = iv(t) (5.85a)
Lufot), u(t)] + ilo(t), u(t)] = iu(t) (5.85b)
by e .
4> 47
. RED .
v u
. LINEAL Fw) .

Figura 5.8: Circuito no lineal simple con dos puertos de entrada.
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V.4. Analisis de mezcladores FET mediante series dobles de Volterra

siendo i[v(t), u(t)] = grov(t) + goru(t) + inp[v(t), u(t)], y la corriente no lineal

inc[o®), u()] =Y grov®(t) + > god (8) + D g ()l (t) . (5.86)

k=1 I=1

Cuando las entradas cambian a z(t) = «i,(t) y 2(t) = [i,(t), las tensiones de los nodos
pasan a ser y(t) y w(t), y sus correspondientes respuestas de orden n + m se expresan
segun:

Ynm(t) = " 8™V (1) (5.87a)
Wy (1) = " B U (1) (5.87b)

Sustituyendo en (5.85) y derivando con respecto a ¢, al tomar a = 3 = 0 se obtiene
el siguiente sistema de ecuaciones lineales para v1o(t) y uo(?):

Ly[v10(t), u10(?)] = 14(t) (5.88a)
L, [v10(t), u10(t)] = 0, (5.88b)

siendo L/ [v(t),u(t)] = Ly[v(t),u(t)] + giov(t) + goru(t). La ecuacion (5.88) describe el
circuito lineal asociado. Este resultado se interpreta concluyendo que v1o(t) y u1o(t) se
determinan analizando la solucién del circuito en ausencia de la entrada i, (t), esto es,
considerando que s6lo i,(t) estd aplicada.

De manera similar, tomando la derivada respecto de 3 y haciendo o = 3 = 0,
se obtiene el mismo sistema de ecuaciones lineales para vy (t) y up (t), siendo ahora
i,(t) la tinica excitacién. Repitiendo este proceso, las respuestas v, (t) y unm(t) para
6rdenes altos satisfacen el sistema de ecuaciones:

Lo[Onn (1), i (£)] = 0 (5.89)
L;L[Unm(t)v unm(t>] = _iNan(t) ; (589b)

y por tanto puede interpretarse que vy, y U, son las respuestas asociadas al circuito
lineal excitado por una corriente —iy,,(t) dada por:

: Lo
ZNan(t> = MWZNL@)

(5.90)

a=0#=0

Como ejemplo ilustrativo de andlisis considérese el modelo simple de mezclador
FET mostrado en la Figura 5.9, en el que la sefial de OL se aplica en la puerta y la de RF
en el drenador. Estd ampliamente aceptado que se pueden obtener buenos resultados
limitando los elementos de circuito no lineales a la fuente de corriente controlada del
FET. Introduciendo el operador diferencial p = d/dt y aplicando las leyes de Kirchhoff,
se pueden expresar en forma compacta las ecuaciones nodales del mezclador de la
manera siguiente:

Y(5) v(t) = is(t) + i (1), (5.91)
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Figura 5.9: Modelo de mezclador FET con la sefial de RF aplicada en el drenador.

donde
Y/(®)  —Ya) YD) v(t)
Y(p) = Ymd(ﬁ) Y/(p) Ye(p) v(t) = |u(t) (5.92a)
—Ys() —Ya(p) Yi(p) (w(t)
[V, (P)eu(t) 0 0
is(t) = 0 + | Ye(P)eu(t) inL(t) = [—inc[v(t), u@®)]| . (5.92b)
I 0 0 | invzlo(t), u(t)]

y se ha hecho uso de las siguientes definiciones en la matriz de admitancias de la
subred lineal aumentada:

Y (B) = Yy(D) - [1 + R; (PCys)] (5.93a)
Ya(P) = Yga(P) - [1 + R (PCys)] (5.93b)
Ya(p) = go1 + PCus (5.93¢)
Yins(D) = gi0 + PCys (5.93d)
Yina(P) = g10 — Yyq(D) (5.93¢)
Y, (D) = Yy (D) + Yya(D) + PCls (5.93f)
Y, (p) = Ye(D) + Yya(P) + Ya(D) (5.93g)

Con ayuda del método de la entrada arménica, se presenta a continuacién la ecua-
cién matricial a resolver para determinar las funciones de transferencia no lineales de
orden n + m:

Hpm(wni &) | = Y_1<w,)an [iNLam(t)] | =11 , (5.94)
Srm(Wn; €,,) 1

siendow’ = wi+- - - +w,+&1+- - - +E&n, Y Fum|inLnm) €l coeficiente de Fourier de i n ., ()
evaluado en v’ y dividido por n!m!. A modo de ejemplo, la expresién completa para
las funciones de transferencia no lineales entre los terminales de drenador y fuente,
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viene dada por:

Fom [Z.Nan (t)]

Hom{wni €0) = 3 087 Gy

{Yo(w') Vima(@') + Yins ()] = ¥ (') Y2(o') = Ya(w)]}
(5.95)
Se ofrecen a continuacién expresiones para las corrientes no lineales de 6rdenes més

bajos, obtenidas mediante la férmula de recursién (3.176):

inz20(t) = g20v10(t)v10(t) + goouro(t)uio(t) + gr1vi0(t)uio(t) (5.96a)
inzoz2(t) = g20vo1 ()vo1 (t) + gootor (t)uor (t) + gr1vor (t)uer (t) (5.96b)
iNLll(t) = 2g20U10<t)1)01(t) + 2g02u10(t)u01 (t) -+ gi11 {Ul()(t)’lj,()l (t) + Uol(t)ul()(t)] (596C)

Si se admite que el mezclador estd excitado por dos tonos, e, (t) = V), cos(w,t) (OL)
y eu(t) = V,cos(w,t) (RF), de amplitudes suficientemente pequefias como para con-
siderar valida la hipétesis de pequefia sefial para ambas entradas, la salida se puede
aproximar por los primeros términos del desarrollo en series dobles de Volterra. En
particular, el término dominante en la salida a la frecuencia intermedia |w, — w,| se
podria expresar segtn:

1
u(t; wp — wy) 5‘/17‘/;1 | i (wp ; —wy)| cos [(wp — we)t + ZHu (wp s —wg)] (5.97)

y la intermodulacién con dos tonos a la entrada de RF estaria determinada fundamen-
talmente por Hi3(w; ;&;)-

En resumen, el presente enfoque es particularmente adecuado para circuitos que
trabajan en un régimen cuasi lineal, cuya salida se puede truncar despreciando térmi-
nos de orden alto. Sin embargo, en el caso de circuitos no lineales, con una gran sefial
aplicada en uno de sus puertos de entrada, también se puede acudir a la metodolo-
gia expuesta para demostrar formalmente una generalizacion del método de Maas
descrito en las dos secciones anteriores.

Con referencia nuevamente a la Figura 5.8, sea i,(t) la excitaciéon de gran sefal y
tomese a = 1 en (5.87), de manera que

y= i Uno + i g ivnm = vg + 0v (5.98a)
n=1 m=1 n=0

w:iunojtiﬂmiunm:uo—i—éu, (5.98b)
n=1 m=1 n=0

donde dv = >, B™vm y du = > ~_, f™u,,. Sustituyendo en (5.85) y haciendo = 0
se llega a:

Lv[UO(t)7 UO(t>] = iv<t) (599&)
Lulvo(t). uo(£)] + v (t), uo(£)] = 0. (5.99b)
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Las formas de onda de vy(t) y uo(t) se obtienen considerando que sélo la sefal
de OL se aplica al mezclador, y empleando una técnica adecuada, por ejemplo, ba-
lance armonico. Si se admite que v(t) y uo(t) son conocidos y se expresa la corriente
i[v(t),u(t)] en series de Taylor alrededor de [vy(t), uo(t)]:

ilo(t), u(t)] = )] + Z Z Ghalvo(t), uo ()] 00" (£)dul(t) | (5.100)

k+1>1

siendo
1 akJrl

Gri[vo(t), uo(t)] = AT Wi[v(t)7u(t)] (5.101)

vo (), uo (t)
Derivando con respecto a 3 y tomando luego 3 = 0 resulta el sistema de ecuaciones
lineales y variantes en el tiempo para v;(t) y u(?):

Lo (), i (t)] = 0 (5.102a)
L{U,[Ul (t)7 ul(t)] = Zu(t) ) (5102b)

donde

Ly[vi(8), ui(t)] = Lufvi(t), w1 (8)] + Grolvo(t), uo(t)]v1(t) + Gor[vo(t), uo(t)]ua (t) . (5.103)

Como en el caso anterior, (5.102) describe el circuito lineal asociado, variante en
el tiempo. La solucién para v;(t), u;(t) se puede obtener de manera convencional me-
diante matrices de conversién. El proceso de derivacién respecto de [ se repite pa-
ra obtener la corriente no lineal iyz,,(t) que excita el circuito lineal y variante en
el tiempo representado por (5.102). Por tanto, queda demostrado que el andlisis de
circuitos no lineales variantes en el tiempo se puede realizar sin mas que reempla-
zar los coeficientes constantes del las corrientes no lineales por coeficientes variantes
Gr(t) = Grlvo(t), uo(t)].

En el capitulo siguiente se demuestra que las corrientes no lineales de orden 2 y 3,
asociadas a (5.100), satisfacen las siguientes expresiones:

iNLQ(t) = Ggo(t)vl (t)Q + Gog( )u1 (t)Q + Gll(t>?]1 (t)u1 (t) (5104a)
ines(t) = Gao(t)vi(t) + Gos(t)ui(t) + Gar ()07 (H)ur () + Gra(t)or (t)ui(t)+ (5.104b)
+2Ga0(t)v1 (t)va(t) + 2Goa(t)ur (t)ua(t) + Gra(t) [v2()ua(t) + v1(t)ua(t)] -
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Capitulo VI

Estructuras analizadas. Resultados

A lo largo de los ultimos afios se ha propuesto el disefio de mezcladores MMIC
empleando técnicas muy diversas. El uso de dispositivos activos permite trabajar con
sefiales de bajo nivel a la entrada, por lo que son frecuentes las propuestas que hacen
uso de uno o varios dispositivos activos. Aunque el anélisis no lineal de mezcladores
de microondas de un solo dispositivo ha sido descrito por varios autores, son muy po-
cos los trabajos tedricos que se han publicado en el caso de mezcladores de multiples
dispositivos [1]. De hecho, es una realidad conocida que el disefio de mezcladores con
varios FETs es bastante méds complicado que un mero escalado de las caracteristicas de
un mezclador con un solo FET [2, p. 343-344]. Una mejor compresiéon del comporta-
miento no lineal en circuitos con varios FETs proporcionaria una informacién valiosa
para mejorar las caracteristicas de distorsion por intermodulacién.

Una de las realizaciones mds populares de mezcladores con multiples FETs es la
célula de Gilbert, originalmente implementada con transistores bipolares [3, 4], y que
idealmente realiza el producto lineal del oscilador local y la sefial de entrada. Sélo
unos pocos articulos han desarrollado técnicas de disefio basadas en esta estructu-
ra [5], bien en tecnologia MOSFET o MESFET. Al tratarse de una estructura doblemen-
te balanceada, permite eliminar los arménicos pares de OL y RF, y por consiguiente
cabe esperar una mejora en la respuesta frente a los productos de intermodulacién.
La célula de Gilbert puede considerarse como un mezclador de transconductancia, y
como tal es la modulacion de la transconductancia del dispositivo activo por la accién
del OL, lo que permite la conversién de frecuencia.

A continuacion se presenta el andlisis y disefio de un mezclador doblemente ba-
lanceado basado en la célula de Gilbert, utilizando las técnicas mostradas a lo largo de
esta Tesis. El mezclador ha sido construido en tecnologia monolitica, con HEMTs del
proceso ED02AH de la fundicién Philips Microwave Limeil. El circuito ha sido am-
pliamente caracterizado, y para validar los métodos de andlisis se muestran algunas
medidas comparadas con las simulaciones realizadas, mostrando en todos los casos
una buena concordancia.
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VI. ESTRUCTURAS ANALIZADAS. RESULTADOS

Aunque las necesidades de los sistemas inaldmbricos actuales demandan mezcla-
dores con continuas mejoras en la ganancia de conversion, factor de ruido y rango
dindmico, es dificil compaginar estas caracteristicas con la tendencia a reducir el con-
sumo a limites més bajos. Resulta cada vez mdas complicado para los mezcladores
activos satisfacer las especificaciones de linealidad e intermodulacién. Sin embargo,
los mezcladores pasivos presentan la ventaja de no depender de una fuente de ali-
mentacion. El mezclador resistivo fue introducido por Maas aprovechando el canal
del transistor MESFET operando en zona lineal para producir la mezcla de frecuen-
cias [6]. Desde entonces diferentes autores han mostrado las excelentes caracteristicas
de intermodulacién de los mezcladores resistivos, debido a la buena linealidad de la
resistencia del canal [7, 8, 9].

En la segunda parte de este capitulo se analiza un mezclador resistivo. La meto-
dologia aplicada esta basada en el calculo de las pérdidas mediante matrices de con-
version, y la determinacién del nivel de intermodulacién con dos tonos a la entrada,
mediante series de Volterra con kernels variantes en el tiempo. Para validar el método
utilizado, se comparan los resultados del andlisis con medidas del mezclador resistivo
de Maas publicadas en [6].

VI.1. Mezcladores doblemente balanceados. Célula de Gilbert

Es un hecho conocido que cuando se aplican dos sefiales v;(t), v2(t) a un disposi-
tivo no lineal, se generan productos de la forma v§(¢)v}(¢). En un mezclador interesa
cancelar todas las componentes diferentes de v;(¢)v2(¢) mediante una topologia cir-
cuital apropiada. Para conseguir una cancelaciéon robusta de la no-linealidad no basta
con acudir a configuraciones no equilibradas, siendo necesaria una estructura doble-
mente balanceada. Se conocen sélo dos métodos de cancelacién para multiplicadores
de cuatro cuadrantes [10]. Al tratarse de estructuras doblemente equilibradas, aunque
el mezclador tiene dos entradas, existen cuatro combinaciones de sefiales diferencia-
les: (v1,v2), (—v1,v2), (—v1, —v2), (v1, —v2). El método de cancelacién de la Figura 6.1a
estd basado en mezcladores equilibrados, mientras que el de la Figura 6.1b se basa
en dispositivos de ley cuadratica. En ambas estructuras se logra la cancelacién de las
componentes de orden superior y de modo comun (V; y V) debido a las siguientes
identidades:

[(Vi+u)(Va+w2) + (Vi —01)(Va — 02)] +

—[(Vi =) (Va+v2) + (Vi 4 v1)(Va — v2)] = 4v1vn
{{Vi+v)+ (Va4 v + (Vi —v1) + (Va — )"} +
—{{(Vi —=v1) + (Vo +02)” + [(Vi + v1) + (Vo — v2)]°} = 8vyvy

(6.1a)

(6.1b)

Estos esquemas de cancelaciéon se pueden realizar mediante mezcladores de trans-
conductancia basados en dispositivos FET. Para aproximarnos al funcionamiento de
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VI.1. Mezcladores doblemente balanceados. Célula de Gilbert

vy(1)
¥ v () + vy(t) » Y P—e
Ul(t) ) + _ Ul(t) " 'Uz(t) » ()2 +
—v,(t)» 4v,(t)-vt) 8 v,(t)-v(t)
—uy(®) —vt) » Y
—y(t)» - -
1 vy(0) —uy(t) » 03 o
vy(t)

(a) (b)
Figura 6.1: Arquitecturas basicas de multiplicador de cuatro cuadrantes.

la célula de Gilbert (CG), considérese un transistor FET, operando en la zona de satu-
racion, en el que la corriente se expresa idealmente mediante una ley cuadrética:

Ids = kW(V;JS - VT>27 ‘/gs > VT7 Vds > ‘/gs - VT (62)

En la Figura 6.2 se muestra un par diferencial excitado por una tensién v; que se aplica
equilibradamente a la puerta de los dos transistores FET, polarizados en saturacién,
que estan recorridos por las corrientes:

Iy = kW(VGG +v;,—Vy— VT>2 (6.3a)
Ip = kW (Vg —v; — Vi — V)2, (6.3b)

siendo V; la tensiéon en el nodo comun de fuente. Es inmediato demostrar que la
corriente de cola I; = I, + I satisface la expresion:

Iy = 2kW [0} + (Voo — Vo — Vi)?] . (6.4)
Al despejar Vo — Vi, — Vi de (6.4), se pueden reescribir las corrientes de (6.3) como:
I, =KW <vi + 2]{{;{/ - vf)Q = kW (22%/ + 2u; % - vf) (6.5a)
i Loy 01102
Vo + v; o—l: :I—o Vo= Ui
Is

Figura 6.2 Par diferencial con transistores FET.
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2
I I I
Lo = kW | v, 2| = kW[ 2 o 2] :
o=k <v+ o vz> k <2k: 20 5% vz> (6.5b)

Restando ambas expresiones, se obtiene la corriente diferencial de salida:

2EW
Iol - IOQ = 2\/ QkW[sUZ 1-— 72 UZ-2 . (66)

s

Asumiendo que 2kWv? < I, la expresion anterior puede aproximarse por:

Iol — 102 >~ 2\/ QkW[S/UZ . (67)

nUOl Ioziﬂ
Vo + vy o—l:Hl H2 H3 H4:l—o Vi + v,
Iy Yo Iy,
Vor +0; o :HS H6: ° Vi, —
I

Figura 6.3: Célula de Gilbert con transistores FET.

En una CG la corriente diferencial de salida se obtiene restando las corrientes de
dos pares diferenciales (véase la Figura 6.3). Asumiendo que los transistores H1-H4
tienen las mismas dimensiones, a partir de (6.7) puede escribirse:

Iy = Iy = Lo = 2V26 Wy, | /Tyt = /T,a] - (6.8)

La corriente de entrada //,; — /1,2 es generada por un tercer par diferencial (tran-
sistores H5 y H6). Recuperando (6.5), se tiene:

I, ,
\/ ]yl = \/ kW5 <Ui + SYRIT — Ui) (69&)

1
V0@ = EkWs | —v; " 2] . .
Finalmente, sustituyendo en (6.8) la diferencia:

\/ ]yl — v/ ]yg =2 ]{?W5UZ‘ s (610)
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VI1.2. Analisis de la Célula de Gilbert

se obtiene la siguiente expresion para la corriente diferencial de salida:

I, = 4k/2WWsvLv; . (6.11)

Notese como el esquema de cancelacion reproduce la Figura 6.1a. A la vista de este
resultado, puede concluirse que una CG real dista de ser un multiplicador ideal de
cuatro cuadrantes, debido a que el modelo propuesto estd basado en una ley cuadra-
tica y no incluye efectos de orden superior, y por tanto difiere sensiblemente de los
modelos de FET de AsGa descritos en el Capitulo II. Se requieren técnicas avanzadas
para la adecuada caracterizacién de los procesos no lineales que aparecen en una CG
con MESFET 6 HEMT, bajo diferentes condiciones de polarizacion.

VI.2. Andlisis de la Célula de Gilbert

Como se acaba de mostrar, la CG estd compuesta basicamente por una etapa am-
plificadora (H5-H6) cuya salida es conmutada a la frecuencia del OL debido a la ac-
cioén de dos amplificadores diferenciales cruzados, H1-H2 y H3-H4, excitados por una
seflal sinusoidal v;, = V, cos(wit). En la Figura 6.4 se muestra una representacion al-
ternativa de la CG, cuya similitud con un mezclador FET en anillo permite extender
su aplicacion al andlisis y disefio de un mezclador resistivo doblemente balanceado.

Si v (t) y vi(t) se aplican a los puertos de entrada de OL y RF, respectivamente, la
salida diferencial de la CG es una funcién de ambas sefiales, que se puede expresar
como:

vo(vp,v;) = [I2(vp, v;) — Lyz(vp,v;)] R (6.12)

donde I15(vy,v;) = I1 — Iy e Iy3(vr, v;) = I4— I3 son términos de corrientes diferenciales
que deben ser evaluados previamente.

La CG se puede estudiar analizando primero el comportamiento no lineal bajo la
excitacion del OL, exclusivamente, y a continuacién un andlisis de pequefia sefial con
la entrada de RF aplicada. Con referencia a la Figura 6.4 se supone que H1-H4 son
idénticos, al igual que H5-H6.

C
I I i
HI1 l 1 3v|H3
+UL o— R § ———o —vL
] W B
A A
H5 _ — ~ H6
U o—— R —o U,
+Ui — — _Ui
H2 74|14
I, 4
D

Figura 6.4: Célula de Gilbert con transistores FET. Topologia en anillo.
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En el caso de que sélo se aplique sefial en la puerta de OL, se pueden aprovechar
algunas propiedades de simetria del circuito para demostrar ciertas relaciones ttiles.
Las corrientes de H5 y H6 son iguales y tienen s6lo armoénicos de orden par, por lo que
las tensiones correspondientes son iguales y tienen s6lo armoénicos de wy, de orden par.
En consecuencia, las corrientes de drenador satisfacen las igualdades I = Iy e I, = I,
y las variaciones de las tensiones son iguales. La corriente diferencial ;5(vy,, 0) es una
funcién peridédica con el mismo periodo que la sefial del OL, por lo que puede ser
descrita como una serie de Fourier conteniendo s6lo arménicos impares.

El modelo mas sencillo, aunque poco realista, para describir la respuesta de la CG,
asume que la accién de vy, sobre H1-H4 es equiparable a la de un interruptor ideal
cuyo estado varia entre un circuito abierto y un cortocircuito [11]. Si I5, representa la
corriente de DC asociada a H5 cuando V5 = Viss v Vass = Vs, entonces la corriente
de drenador se puede expresar como:

Is ~ I5y + gg%i + 9551}5 (6.13)

Asumiendo que esta corriente se divide a partes iguales entre las ramas de H1 y H2,
puede escribirse:

Iy = [150 + g + 955175} [p(t) — p(t)] (6.14a)

143 = |:I50 - g7IrJL5Ui + 9557)5] [p(t) - ﬁ(t)] (614b)

N =N~

donde p(t) es una sefal peridédica rectangular unipolar, de periodo 7' = 27 /w;, y en
contrafase con p(t), esto es, p(t) — p(t) = 2p(t) — 1. Sustituyendo en (6.12), la tensién
diferencial de salida, tomada entre los drenadores de H1 y H4 viene dada por:

v = g, [p(t) — p(1)] (6.15)

El proceso de mezcla se puede ilustrar facilmente tomando v;(t) = Vgp cos(wrrt),
al desarrollar p(t) — p(t) en los diferentes armoénicos de wy,:

2 2
V() = 2RgHVpp cos(wrpt) - [— cos(wrt) — 3 cos(3wpt) + - - } =
7r m

1 1
— 2Rgg5VRF {} cos|(wrp — wp)t] + - cos|(wrr + wi)t]+

1 1
~3 cos[(Bwr — wrp)t] — I cos[(Bwr, + wrp)t] + - - } (6.16)
De aqui sigue que la ganancia de conversioén toma el valor siguiente:

Co = gRgl% (6.17)

m
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VI.2.1. Determinacién de las componentes armodnicas de /-

El modelo expuesto hasta aqui asume una conmutacién ideal en los transistores
H1-H4, controlada por la accién de la entrada v;. Teniendo en cuenta que un FET
dista de comportarse como un interruptor ideal, un analisis mas riguroso de la CG
consideraria las componentes armoénicas de la corriente diferencial /15 a partir de un
modelo de FET adecuado.

Se ha mencionado anteriormente la similitud de la CG con un mezclador resistivo
doblemente balanceado. Esto sugiere que es de esperar un mejor comportamiento si
H1-H4 se polarizan con bajo Vpg. En efecto, es un hecho conocido [2] que una con-
duccién directa excesiva requiere potencia de OL innecesaria, y por tanto parece maés
adecuado un punto de polarizacién préximo a la regién subumbral para H1-H4 si se
va a disefiar un mezclador o modulador. Al igual que en otros disefios previos [12] se
supondra que H5-H6 estdn polarizados en saturacion.

En el modelado de MESFET y HEMT se ha prestado especial atencién a su no-
linealidad dominante: la fuente de corriente controlada. Estos modelos estdn dirigidos
fundamentalmente a tensiones V,; por encima del umbral. Para la regién subumbral
se asumird una dependencia exponencial con V,, [13]. Si I,y representa la corriente de
DC del drenador de H1 cuando V1 = Vigs1 ¥ Vast = Vi = Vi, entonces la corriente de
drenador se puede expresar como:

g (Vi — Vi)

I = Lipexp [a(Vga — Vas1)] |1+ 7 )
10

(6.18)
donde « es un pardmetro que puede ser obtenido mediante ajuste de la caracteristica
I/V del FET. Se ha comprobado que la coincidencia entre (6.18) y el modelo no lineal
de HEMT ED02AH de Philips Microwave Limeil es buena en la regién subumbral.

En el caso que s6lo se aplique sefial en la puerta de OL, puesto que por la simetria
de la estructura las variaciones de las tensiones de H1-H4 son iguales: v1g = vy =
V30 = V49, puede escribirse:

I = Lipexp [a(vy — vs)] [1 + gdllvl} (6.19a)
10
Ga1V1
I, = Lipexp [a(—vL — vs)] [1 + 7 ] (6.19b)
10

Al aplicar la Ley de Kirchhoff de las corrientes resulta:

I5(vr,0) = Iy + I = g {exp [a(vp — vs)] + exp [a(—vL — vs)]} [1 + gdjlvl} . (6.20)
10

La corriente diferencial I; — I, se puede relacionar con la corriente de drenador de H5
a través de (6.20), restando (6.19a) de (6.19b), obteniéndose:

]12('UL’0) = Il — _[2 = I5(UL,O) tanh(owL) . (621)
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Al mismo resultado se puede llegar partiendo del modelo de FET de Angelov (1.20)
(véase el subapartado 11.7.2) :

I4s = Iy (1 + tanh(¢)) - (1 + AVy,) tanh(aVys) - (6.22)

Para la tecnologia HEMT seleccionada, el modelo (6.22) es lo suficientemente ade-
cuado si se toma ¢ = P(Vys — V) con los pardmetros siguientes: P = 2,7 V71,
Vo = —0,17 V. Siguiendo el razonamiento anterior se puede llegar a la expresion:

I5(v,0) = I5(vg, 0) tanh(2Pvy) , (6.23)

valida cuando exp [2(Ves1 — Vi — v5)] < 1, aproximacion perfectamente justificable
bajo polarizacién subumbral.

El anélisis de la corriente /5 se puede efectuar aprovechando la simetria de la CG.
Cuando v; = 0, las tensiones en A y B son iguales, y por tanto estos nodos se com-
portan como tierra virtual para las componentes impares del OL. Las mismas consi-
deraciones se pueden hacer sobre los nodos C y D. Despreciando las resistencias de
acceso, el circuito equivalente de H1-H4 para componentes impares se muestra en la
Figura 6.5a. Como puede apreciarse, la tinica funcion de transferencia no lineal distin-
ta de cero, para orden impar, es la que relaciona la tensién incremental asociada a la
capacidad Cys con vy (t).

Para componentes de orden par, H5 y H6 se pueden aproximar por el circuito equi-
valente de la Figura 6.5b, y la CG acttia como un amplificador diferencial dual con
corrientes de cola I5 = I + I, e I = I5 + I,. Para evaluar I5 s6lo es necesario determi-
nar la funcién de transferencia no lineal de segundo orden del par diferencial H1-H2
o equivalentemente, la del amplificador formado por H1, la carga activa H5(x3) y
R(x2) [14]. De esta manera se pueden hallar directamente los coeficientes de Fourier
de [12(t). Una vez determinada la componente fg) (V1) para la frecuencia fundamental
wr, la ganancia de la CG a w;, = wrr cuando la entrada de RF estd presente, se puede
expresar como:

I, (v,
Go === ](D L) it (6.24)
Zg(®)
1
| I |
Cgs J_ ngJ_ 0=0 ngJ_
00 @ fa(yy ’Ud)_&g paracgl impar Jggd (yp Z— Cy
Ry S Ry Rys
=
@) )

Figura 6.5: (a) Modelo de H1-H4 para orden impar cuando v; = 0. (b) Modelo de H5
y H6 cuando v; = 0.
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En consonancia con (6.17), en el limite cuando V;, — oo, (6.24) debe de tomar un valor
igual a la ganancia de un amplificador cuya salida se multiplica por una onda cuadra-
da de amplitud +1. N6tese que en ambos casos la ganancia de conversidn se expresa
como el producto de una constante, que depende de las componentes armoénicas de
la corriente, por la ganancia de pequefia sefial de una etapa amplificadora. A través
de (6.24) se puede predecir también el nivel de los productos de mezcla a los distintos
armonicos del OL, aunque estos se encuentran generalmente fuera de banda, y por
tanto su interés es limitado. En cambio, en su funcionamiento como mezclador, es de
gran interés la caracterizacion de las respuestas en las que intervienen los arménicos
de la entrada (RF), que dependen del comportamiento no lineal del par H5-H6, a lo
que se dedica el siguiente apartado.

VI1.2.2. Analisis aproximado de pequeia seiial

Una vez obtenidas las componentes armoénicas de las corrientes, se puede seguir
el método gran sefial-pequefia sefial para el andlisis de la CG. Teniendo en cuenta
que la entrada se aplica a H5-H6, el anélisis de pequeia sefial es equivalente al de
un amplificador diferencial, y en consecuencia, la distorsién por intermodulacién es
debida fundamentalmente a H5-He6.

En [15] se describe el andlisis de un amplificador diferencial considerando un mo-
delo de pequefia sefial unilateral del FET. A continuacién se presenta el mismo andlisis
basado en la teoria expuesta en el Capitulo IV. Como extensién del método mencio-
nado, se prescinde de la aproximacién unilateral y se incluye el efecto de los términos
cruzados g, en la caracterizacion de la fuente de corriente no lineal del FET. Como
hipétesis simplificadora se asume que las resistencias de acceso y otros elementos pa-
résitos son despreciables.

El anélisis de H5-H6 se reduce al del circuito mostrado en la Figura 6.6, que es
equivalente a un amplificador en fuente comtn. Mediante andlisis nodal se obtiene la
siguiente matriz de admitancias:

Y — Yy(w) + jw(Cys + Cya) —jwClya (6.25)
g10 — jwCya gor + Yo(w) 4+ jwCiya )

ng

Lo vont o ]
i[O V)| | Cgs== v(D) i (v,u) u(t) =Cds Y (o)

[ 1

Figura 6.6: Modelo de pequefia sefal de un amplificador FET en fuente comun.
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donde se ha hecho uso de la definicién Yy(w) = Y (w) + jwCis.

La funcién de transferencia de primer orden (salida diferencial) se puede expresar

como:
Yo(w)

= ma0

[910 - jwcgd] ) (6-26)

siendo A(w) el determinante de la matriz de admitancias. El método convencional
de desarrollo en series de Volterra conduce a la siguiente funcién de transferencia no
lineal de tercer orden:

Yy (w1 4wy + wy) + ji(w + ws + ws)(Cys + Cya))
A(w1 + wo + WS)

+ gs0Hc1 (wi)Her (wa) Hen (ws) + 921HG1(W1)HG1(W2)H1(W3>} , (6.27)

Hj(wy, wa,w3) = [QQQOHGl(Wl)HGQ(W%W?)) +

donde H¢i(w1) y Haa(wr, we) son las funciones de transferencia no lineales de segundo
orden asociadas a la tensién puerta-fuente:

Yy(w)
Aw)

[QQOHGl (w1)Hea1(w2) + g11Hen (wi) Hi(w2) (6.28b)

HGl (u)) =

j(wl + WQ)ng
A(wl + u)g)

[go1 + Yo(w) + jwCyd] (6.28a)

Heo(wr,we) = —

Despreciando efectos de orden superior a tres y combinando (6.26) y (6.27), la ten-
sién de salida a la frecuencia w; se puede escribir como:

Vo(t;wr) = Vi|Hy(wy)| cosfwrt + £Hy (wq)]+

3
ZVi3|H3(W1>W1> —wyq)| cos[wit + ZH3(wy,wr, —wy)], (6.29)

y para operacion lineal se tiene la siguiente expresién para la ganancia:

3
Av = Hl(wl) + Z‘/;QHg(wl,wl, —wl) exp [ZHg(wl,wl, —wl) — AHl(wl)] (630)

La intermodulacion con dos tonos también se puede obtener en una forma similar
a (6.29). La componente de tercer orden con frecuencia de salida 2w; — w, viene dada

por:
3
Vo3(t; 2wy — wo) = ZVig\Hg(wl,wl, —wo)| cos[(2w; — wa)t + LH3(wy,wr, —ws)], (6.31)

y la relacién entre la salida a la frecuencia fundamental w; » ~ wy y la respuesta de
IMD de tercer orden, se expresa como:

%‘/;3[{3(010, Wo, —Wo)

Hl(wo) + %‘/;QHE;(WO,WQ, _WO) exp [4H3<W07 wo, —u)g> — lHl(W(])]

RIMD;; = (632)
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VI1.2. Analisis de la Célula de Gilbert

VI1.2.3. Meétodo de diseiio

Como se acaba de mostrar en los apartados precedentes, la CG se asemeja a una
etapa amplificadora (H5-H6) cuya salida es conmutada a la frecuencia del OL median-
te la cuarteta de transistores H1-H4. Por tanto, la IMD es debida fundamentalmente a
la accién de H5-H6. De ahi el interés de un andlisis preliminar del amplificador dife-
rencial en fuente comtn propuesto en el apartado anterior, para optimizar la ganancia
e IMD.

40 0
- 2x100 pm
20t 1-20
3
. 2x10 pm
2 o H -40
=
ad
- -20f 1760
c
©
§ 40T, 2o o B e T 80
S
% ’\ \ //Y Y\ \\/X /\/ // -7
(':5 _60k \ /\\//, \ // M 2)(100 l.,lm ’_100
g \‘O/ \ ,
-80t ! 2x10 pm 1—120
|
-100 w L L -140
0 0.1 0.2 0.3 0.4

Normalized drain current, mA/um

Figura 6.7: Ganancia e IM D del par diferencial H5-H6 en funcion de la corriente I
normalizada.

Una vez conocidas las funciones de transferencia no lineales, se puede representar
la ganancia de tensién del par H5-H6 en funcién de la corriente de drenador normali-
zada, para distintas anchuras de puerta [16]. En la Figura 6.7 se observa una ganancia
aproximadamente constante en un rango amplio de corrientes de polarizacién. En la
misma figura se ha representado la IMD. Obsérvese cémo se necesita una corriente
proxima a 0,12 mA para tener simultdneamente una alta ganancia y baja IMD, junto
con un consumo reducido.

Recordando que Viy < Vs, la condicién I5y/ 11 = 2 implica que W5 < W;. Por este
motivo, en lo sucesivo se ha tomado W5 = 2 x 40 um y W; = 6 x 50 um. Teniendo en
cuenta que segtn la Figura 6.7 un buen criterio para minimizar la IMD es seleccionar
I5o/W = 0,12 mA/um, el punto de polarizacién DC puede ser determinado mediante
un modelo adecuado, como por ejemplo (6.22). Sustituyendo en el modelo de Angelov
se concluye que V5o = 3V, Vogs = —0,35 Ve I5op = 10 mA para H5-H6, y Vg1 = —0,75V
e I;p = 5 mA para H1-H4.
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VI. ESTRUCTURAS ANALIZADAS. RESULTADOS

VI1.2.4. Resultados

El disefio y realizacién del circuito que se presenta a continuacién forma parte de
un amplio proyecto que tuvo por objeto el disefio de un modulador/demodulador
universal MMIC, capaz de operar hasta 7 GHz, y destinado a receptores de espectro
ensanchado por secuencia directa. Para validar los métodos de analisis no lineal pro-
puestos en esta Tesis, se ha disefilado un mezclador doblemente equilibrado basado
en la CG y dos amplificadores diferenciales necesarios para obtener el desfase de 180°
que asegura un buen equilibrio entre las ramas del mezclador. Como dispositivos ac-
tivos se utilizaron HEMTs de AsGa, y se busco el objetivo de una ganancia razonable,
bajo consumo e IMD.

Se resumen a continuacién las principales consideraciones sobre el disefio de la
CG. De acuerdo con las conclusiones del apartado anterior, los transistores H1-H4 se
han polarizado en una regién en la que la dependencia de I;; con Vy; es casi lineal,
manteniendo V,; = —0,73 Vy V4, = 1,6 V. Para conseguir el funcionamiento en la
region subumbral, el nivel de OL debe ser lo suficientemente alto como para provocar
un incremento de la tensién de fuente en estos FET, que mantenga V,, por debajo del
umbral (—0,906 V) durante todo el ciclo de OL. En consecuencia, la operacién subum-
bral permite una reduccién de la tension de alimentaciéon (Vpp), y como las corrientes
de drenador son inferiores que en la regién de saturacion, el consumo de potencia
también puede disminuirse. Asimismo se produce una mejora en el rendimiento, ya
que los transistores H1-H4 operan como en un amplificador de clase C 6 E. De acuerdo
con la bibliografia consultada, éste es el primer mezclador HEMT descrito en el que
se utiliza polarizacién subumbral [17, 18].

Con respecto a H5-H6, deben soportar una corriente que es el doble que la de H1-
H4. Para alcanzar operacioén lineal, H5-H6 han sido polarizados en saturacién. Las
anchuras de puerta de estos transistores se han seleccionado para obtener corrientes
de 10 mA, siguiendo las pautas de disefio comentadas en el apartado anterior.

En muchos disefios los mezcladores doblemente balanceados estdn acompafiados
de baluns pasivos [1]. Sin embargo, las dimensiones de estos baluns son generalmente
demasiado grandes como para que se implementen sobre el mismo substrato, que-
dando por tanto fuera del MMIC. Ademds, las pérdidas en estos baluns provocan un
incremento de la potencia de OL necesaria. En el circuito propuesto se ha incluido un
balun activo basado en un par diferencial para equilibrar la sefial de OL. Una estruc-
tura similar se ha utilizado para desbalancear la salida del mezclador. El andlisis y
disefio de ambos baluns ha sido ampliamente detallado en el Capitulo IV.

Siguiendo la metodologia expuesta, se ha realizado un mezclador MMIC. El circui-
to ha sido fabricado en la fundicién Philips Microwave Limeil. La tecnologia aplicada
se conoce como proceso ED02AH, e incluye HEMTs pseudomérficos con 0,2 ym de
longitud de puerta. En el Apéndice 1 se resumen las caracteristicas mds importantes
de esta tecnologia. En la Figura 6.8 se muestra una fotografia del circuito realizado,
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VI1.2. Analisis de la Célula de Gilbert

Figura 6.8: Fotografia del MMIC realizado, por cortesia de Tecnol6gica Componentes
Electrénicos.

que ocupa una superficie de 1,5 x 2 mm?. Como puede observarse, comprende dos
mitades simétricas. Cada mitad incluye una CG y baluns activos de OL y salida.

Caracterizaciéon experimental

El circuito MMIC ha sido ampliamente caracterizado hasta una frecuencia de
15 GHz [19]. Los datos experimentales se obtuvieron por cortesia de la Universidad
Politécnica de Madrid, en el contexto del Proyecto de Investigacion TIC96-0724-C06-
06 de la Comisién Interministerial de Ciencia y Tecnologia. Utilizando equipamiento
de microondas adecuado, el conjunto de medidas incluy6 respuesta en frecuencia, ga-
nancia de conversion, adaptacion a la entrada y salida, punto de compresiéon de 1 dB
e intermodulacién de tercer orden.

En la Figura 6.9 se muestra la respuesta en frecuencia de la ganancia de conversion,
que alcanza 7 dB a 2 GHz para un nivel de OL de +1,6 dBm. El ancho de banda
se puede extender hasta 10 GHz si se utilizan niveles més altos de OL. Es importante
destacar que para estas medidas el nivel de OL ha permanecido invariablea +1,6 dBm.
Este valor es mucho menor que los niveles tipicos de OL, que pueden ser superiores
a +10 dBm para obtener prestaciones similares [1]. Esta es la principal contribucién
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Figura 6.9: Respuesta en frecuencia de la ganancia de conversion.

del balun de OL. No obstante, en un mezclador no es esencial que la ganancia de

conversion sea alta, de modo que el circuito propuesto puede servir para abarcar toda
la banda X.

La respuesta en frecuencia del mezclador esta determinada por las funciones de
transferencia de la CG y baluns. Para evaluar el comportamiento, los baluns han sido
estudiados en detalle, y en particular su respuesta en frecuencia en términos de los
parametros del modelo de HEMT. Mediante un andlisis sencillo se puede hallar la
siguiente expresion para la funcion de transferencia de los baluns:

Vo Aves[l = s(Cya/gm)]

AV(S) - Vg n 1+ b18 + b282 + b383 7 (633)

donde los coeficientes by, bs y b3 se pueden expresar en funcién de los pardmetros del
HEMT.

Las pérdidas por retorno se encuentran por encima de 15 dB, tanto a la entrada
como a la salida (véase la Figura 6.10), a pesar de que no se ha procedido al disefio de
redes de adaptacién para favorecer un funcionamiento en banda ancha.

Para validar el andlisis de gran sefial a partir de las componentes armonicas de la
corriente diferencial /1, fue necesario convertir la medida a tensiones y corrientes in-
ternas de la CG, considerando la caracteristica de los baluns. La Figura 6.11 muestra en
linea continua la dependencia de los coeficientes I 1(3) (n =1,3y5) conlaamplitud del
OL, calculados con el método propuesto. También se muestran en linea discontinua
los mismos coeficientes calculados con el modelo ED02AH y la técnica del balance ar-
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Figura 6.10: Pérdidas por retorno a la entrada y salida.
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Figura 6.11: Componentes arménicas de I15. En trazo continuo: método tedrico ex-
puesto; en trazo discontinuo: balance armonico; nube de puntos: medi-
das convertidas a tensiones y corrientes.
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Figura 6.12: Respuesta a 5 GHz en funcion del nivel de OL.

monico, y puede observarse que la dependencia es muy similar. La comparacién con
las medidas muestra también una gran coincidencia.

De la caracterizacion del MMIC a 5 GHz se han obtenido los datos de potencia de
salida, ante el nivel de OL, representados con puntos en la Figura 6.12, y el célculo
tedrico realizado con (6.24) corresponde al la linea continua. Es importante enfatizar
nuevamente que gracias a la accién del balun de OL, la maxima ganancia de conver-
sién se alcanza con un nivel de OL alrededor de 0 dBm, mucho menor que los valores
tipicos que aparecen en la literatura.

La linealidad del mezclador se puede estudiar con ayuda de la Figura 6.13, pudién-
dose distinguir un nivel de salida en el punto de compresion de 1 dB de —6 dBm.

En la Figura 6.14 se muestra en linea continua la respuesta fundamental variando
el nivel de la sefial de RF de entrada, y la IMD de tercer orden, con dos tonos, para
la CG considerada individualmente. Se puede apreciar la coincidencia con la misma
técnica de series de Volterra y un modelo de HEMT detallado, y con el método de
balance armoénico. Para poder comparar con medidas fue preciso tener en cuenta el
efecto que sobre la IMD ejerce ademés el balun de salida, que se caracteriza por una
ganancia de 3 dB y un punto de intercepto a la salida de +7 dBm, a 5 GHz. Variando la
tensién de entrada y fijando la potencia de OL a 41,6 dBm se observa en la Figura 6.15
una estrecha coincidencia entre los datos medidos y el método tedrico presentado, en
el que se aplicé la técnica de andlisis de subsistemas no lineales en cascada expuesta
en el Capitulo III. La respuesta fundamental y la intermodulacién calculadas (linea
continua) muestra una gran coincidencia, a pesar de la sencillez del anélisis y de que
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Figura 6.13: Nivel de salida en funcién de la entrada de RF a 5 GHz.

se estd ante un circuito de mediana complejidad, con un nimero relativamente alto de
dispositivos (14 HEMTs).

Finalmente se midi6 el espectro de salida a una frecuencia de OL de 10 GHz, uti-
lizando una sefial moduladora de 1 MHz. En la Figura 6.16 se puede apreciar un re-
chazo de portadora superior a 30 dB. La Figura 6.17 muestra el espectro de intermo-
dulacién con dos tonos, a una frecuencia de OL de 5 GHz. La proteccién frente a la
intermodulacién de tercer orden es superior a 40 dB.

VI1.3. Andlisis de un mezclador resistivo

Una forma comuin de realizar un mezclador consiste en aplicar una sefial de OL de
alto nivel y una sefial de RF de pequefia amplitud sobre un dispositivo no lineal, como
puede ser un diodo Schottky. E1 OL modula la conductancia de la unién entre valores
extremos, haciendo posible la conversion de frecuencia. Si la modulacién de esta con-
ductancia se realizase como una resistencia variante en el tiempo, la mezcla resultante
estaria libre de intermodulacién. Un ejemplo de tal elemento podria ser un interrup-
tor ideal, operado a la frecuencia de OL, en serie con una pequefia resistencia [20]. Los
pardmetros mds importantes que gobiernan la operacién de un interruptor son las im-
pedancias de los estados ON-OFF, la amplitud de la sefial de control y el tiempo de
transicion entre estados. Un interruptor ideal presenta una impedancia cero en el es-
tado ON y se comporta como un circuito abierto ideal en OFF, y obviamente requiere
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una tensiéon minima de control y no existe tiempo de transisiéon entre estados.

La dependencia temporal de la impedancia de un interruptor que varia entre los
estados ON y OFF a la frecuencia de OL puede ser descrita por medio de una forma
de onda cuadrada, s(t), que puede expresarse en series de Fourier como:

1 ~sen™
=3 Z Bel cos(nwyt) (6.34)

Si se aplica una sefial de RF, v,(t), en serie con el interruptor variante en el tiempo,
alternativamente permitiendo e impidiendo que la sefial de RF pase a la salida, la
tension de salida, v,(t), viene dada por:

Vo(t) = vy(t) - s(t) = V, cos(wyt ( Z sen 'y Cos nwpt)> (6.35)

A la vista de esta expresion, se observa que los armoénicos pares del OL no pasan a la
salida, de la misma manera que no existen términos a las frecuencias de los arménicos
impares de w,. S6lo aparecen aquellos términos asociados al producto de cos(w,t) con
cos(nwyt), para valores impares de n. Asimismo, es evidente que una entrada con dos
tonos tampoco produce intermodulacion de tercer orden.

Dado que una resistencia lineal variante en el tiempo no existe en la realidad, el
dispositivo mds indicado para construir un mezclador resistivo es el que mejor se
aproxima a las caracteristicas de un interruptor ideal. La resistencia del canal de un
FET no polarizado es sélo débilmente no lineal. Si el transistor estd operando en su
region lineal (véase la Seccion 11.7.3), la respuesta es no lineal con respecto a Vi, lo
cual permite la modulacién de la conductancia del canal, mientras que la variacién con
respecto a V;, es bastante lineal. Esta caracteristica permite que la distorsién generada
sea muy pequefia, comparada con un mezclador a diodo.

En la Figura 6.18 se muestra el circuito equivalente simplificado de un FET resistivo
(compdrese con la Figura 2.13). La capacidad puerta-canal se distribuye a lo largo
del canal, pero por simplicidad se modela como dos capacidades concentradas. Para

rg ng 7:1
o—MW 1 — WA—o
v .|_Cgs u gt (v,u)
+
s = w

Figura 6.18: Circuito equivalente de un FET resistivo.
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realizar el mezclador se hace operar el FET en configuracién de fuente comtn, con
el OL aplicado en la puerta, polarizada negativamente, y la sefial de RF se aplica al
drenador, de donde se filtra también la FI.

Dado que el valor de Cy,; es significativamente més elevado cuando no se aplica
polarizacién en el drenador que cuando el FET se polariza en saturacién, es impor-
tante que la sefial de OL no se acople al drenador, ya que de lo contrario provocaria
una excursion en la caracteristica //V de la fuente de corriente que incrementaria el
nivel de distorsién no lineal. Para que esto no suceda, debe colocarse un filtro de RF
que deje el drenador en cortocircuito a la frecuencia de OL y a todas las frecuencias
de mezcla, excepto RF y FI. Por razones similares, el filtro de OL debe cortocircuitar
la puerta del FET a la frecuencias de RF, FI e imagen. Bajo estas consideraciones, la
Figura 6.19 muestra el circuito equivalente del mezclador, incluyendo los filtros de
OL, RF y FI. Las dos entradas del mezclador se pueden representar por su equivalente
de Thévenin, y nos referiremos a Z,(p) para designar la impedancia equivalente del
generador de OL, incluyendo el efecto del filtro. Analogamente, Z,(p) es la impedan-
cia equivalente del generador de REF, filtro incluido. La salida se representa por una

AN

admitancia equivalente de carga Y7,(p)

R —~_ —~_ Ro
/'\_/ /'\_/
—~= —~=
e,(t) Filtro Filtro e(t)
OL RF

Figura 6.19: Circuito equivalente de un mezclador FET resistivo.

A continuacién se detalla minuciosamente el analisis de un mezclador FET resis-
tivo, basado en el cual se han obtenido los resultados que se resumen en [21]. De
acuerdo con las conclusiones de la Secciéon V.4, el mezclador se puede analizar con el
método de gran sefial /pequena sefial, estudiando primero las formas de onda de las
tensiones de control de la fuente de corriente i(v, u), cuando sélo se aplica la excita-
ciéon de OL. Posteriormente se aplica un analisis de pequefia sefial considerando s6lo
la entrada de RF y la fuente de corriente modelada como una conductancia variante
en el tiempo.

VI.3.1. Analisis de gran seinal

Como consecuencia de las caracteristicas exigidas al filtro de RF, el estudio de las
formas de onda del FET bombeado por la sefial de OL se simplifica considerablemente.
Dado que a la frecuencia de OL el drenador esta terminado en cortocircuito, el analisis
de gran sefial se reduce al circuito de la Figura 6.20a. Si no se aplica polarizacion
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Figura 6.20: Andlisis de gran sefial de un mezclador FET resistivo. (a) Circuito equi-
valente del mezclador excitado sélo por el OL. (b) Modelo de gran sefal
bajo ug(t) = 0.

en el drenador, entonces Cy; ~ Cyq, y como ademds los valores de las resistencias
parésitas r, y r4 son similares, entonces la solucion para la tensién u(t) es trivial, esto
es, uo(t) = 0, quedando C,, en paralelo con Cyy y 75 con 4. Por tanto, el circuito de OL
se comporta como se muestra en la Figura 6.20b, y puede ser analizado empleando
técnicas puramente lineales.

Si se aplica una sefial de alto nivel, e,(t) = |V,|cos(w,t), la forma de onda de la
tension vy (t) se puede expresar como:
vo(t) = |Vl - |Gro(wp)| coslwyt + £ Ho(wp)] (6.36)
siendo Gy(w,) la funcién de transferencia:

Gio(w,) = Volwp) _ ! . (6.37)

Evwp) 1 + jwp(Cys + Cya) | Zg(wp) + 1 + 7252

rs+7r4

Para que el generador de OL entregue su potencia disponible es preciso que exista
adaptacion conjugada de impedancias a la entrada, esto es:

Ty 1

Z =7,+ — = , 6.38
owp) =7 rs+71a  Jwp(Cys + Cya) ( )
en cuyo caso (6.37) se expresa como:
1

Glg (wp) = . . . (639)

2jwy(Cys + Cya) <Tg + ﬁ)
En términos de la potencia disponible, (Po.) = |szm , la forma de onda de la

g9 rs+r
tensién vy (t) viene dada por: ’
1 2(Por)

vo(t) = sen(wyt) . 6.40
0( ) wp(Cgs + ng) Ty n T:iﬁd ( P ) ( )
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VI1.3. Analisis de un mezclador resistivo

Conviene hacer notar que si se llama 1} a la amplitud de vy(t), entonces

P _ 4 2 2 T'sT'q
(Por) = HIVal(Cpa+ Coa? (g + 1

coincide con la ecuacion (5) de [6].

VI.3.2. Anailisis de pequeiia sefal

Una vez conocidas las tensiones y corrientes debidas al OL, se realiza un anélisis
de pequefia sefial para hallar la respuesta de primer orden, que sirve para determinar
las corrientes no lineales que acttian como excitaciéon para la respuesta de segundo
orden. A partir de esta Gltima se construyen las corrientes no lineales de tercer orden
y este proceso se reitera para obtener la respuesta de 6rdenes superiores.

El modelo equivalente de pequefia sefial del mezclador se representa en la Figu-
ra 6.21a. La puerta del FET estd terminada en cortocircuito por accién del filtro de OL.
La similitud entre este circuito y el de la Figura 5.9 sugiere que el mezclador resisti-
vo satisface (5.91) y (5.92) sustituyendo Y, (p) e Y(p) en aquellas ecuaciones por 7' y
{ra + [Yo(D) + Ya(p)] '} !, respectivamente. Como ademads R; = R,s = Cys = 0, las
ecuaciones de mezclador, en términos de las tensiones v, u, w se expresan como sigue:

Y(p)v(t) =is(t) +i(t), (6.41)
siendo
1o 4+ 5(Cys + Coa)  —DCya ryt [ u(t)
Y(p) = PCya Ye(p) +pCga Ye(D) v(t) = |u(t) (6.42a)
—pClys 0 rt | w(t)
[ 0 [ 0
is(t) = | Yo(P) [YL(D) + Ya(D)] " Ya(P)eu(t) i(t) = | —i[v(t), u(t)]
i 0 | i[v(t), u(t)]
(6.42b)

Como en (5.100) la fuente de corriente i(v, u) se desarrolla en series de Taylor alrede-
dor de la solucién de gran sefial i[vy(t), uo(?)]:

io(t), u(t)] = 0]+ 33 Gulenlt) O 5 (0).  (649)

k+I>1

siendo dv = > .7

m=1

U ¥ OUu = > 7 up,. Si se aplica un factor de escala 3 sobre la
entrada, se seguird cumpliendo el mismo sistema de ecuaciones cambiando e, (t) por
Bey(t) y escalando las tensiones de orden m por ™.

Para hallar v; (), w1 (t) y wi(t) se deriva (6.41) parcialmente con respecto a 3:

Zmﬂm W = i + (%- (6.44)
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Al tomar § = 0:
oi

B sy

El célculo del segundo sumando del miembro de la derecha requiere evaluar la deri-

Y(P)vi = is + — (6.45)

vada de (6.43). Aplicando la regla de la cadena:
ot ot dv  0i Ou

%—%'8—64-%'%, (6.46)
siendo:
u(t) _ ) + Zmﬁm ! (6.47a)
op '
8“( _ m— 1
Gﬁ _ )+ Z mp (6.47b)
01 8
5 = Guoluo(t), uo(t)], 5= = Gorluo (), uo(t)] (6:47¢)
Al sustituir (6.46) en (6.45):
Y'(p)vi = s, (6.48)
donde
7"9_1 + p(Cys + Cya) —pCya 7"9_1
Y'(p) = Gio(t) +PCya Goi(t) + Ye(p) +PCha Ye(D) (6.49)
—Gl()(t) — ]/)\Cgs —G01 (t) Ts_l

es la matriz de admitancias aumentada con la parte lineal de la fuente de corriente.

Se trata de la ecuacién que gobierna el circuito excitado por e, (t) cuando el com-
portamiento de la fuente de corriente se considera lineal y variante en el tiempo, de-
pendiente de vy(t) y uo(t). La solucién de este sistema se construye reemplazando los
elementos de Y'(p) por matrices de conversion, verificindose:

o1+ §Q(Cys + Cya) —j2C 4 s AN 0
G+ jQCq Goi + Y. +7Q0C,, Y. w | = | Y [Y+ Y ' Yee,
—G10 — jQCgs —G()l T;ll w1 0
(6.50)
X Gd(vo,uo)
Cod i Y1.(D) + Ya(P)
r, T Un~

(a)

Figura 6.21: Andlisis de pequefa sefial de un mezclador FET resistivo. (a) Circuito
equivalente para la determinacion de las tensiones de primer orden. (b)
Modelo de pequefia sefial para orden n. sefial bajo g (t) = 0.
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VI1.3. Analisis de un mezclador resistivo

donde vy, u; y w; son vectores de 2N + 1 elementos, 1 es la matriz identidad (2N +
1) x (2N + 1) y e,(t) es el vector de excitacién correspondiente a la entrada de RF,
eu(t) = Vyexp(jwit) + V" exp(—jwit) = 2|V, | cos(wit + £V;), conwy = wy + wp:

N=* (N-1)~ -1 0 1 2 N
e, = | | | I | (6.51)
0 0 o0 0V, 0 - 0
La tensién a la salida (sobre la carga) se puede expresar como:
vV, = U] + rdrg’lfvl +[1+ rd(r; +r;Hwy, (6.52)

y la potencia de salida a la frecuencia intermedia (wy) viene dada por:

(Po(wo)) = 2|V,(0)[*/ Ry . (6.53)

Una mejor aproximacion a la expansién funcional de Volterra consideraria los tér-
minos de orden superior derivando (6.44) respecto de 3 y sustituyendo posteriormen-
te 5 =0:

0%
0B* |5y

La segunda derivada de la corriente i[v, u| se efectiia nuevamente aplicando la regla

2Y (5)vs (6.54)

de la cadena:

o =26l (3225))2 +2Gon(1) (8gg>)2 r20m(e) (%55 ) +

+ Gio(t) (a%(;)) + G () (a;%(;) ) (6.55)

Las derivadas de u y v respecto de (3 se calculan por separado, resultando (véase tam-
bién (6.47)):

82U(t) _ 2U2(t) + i m(m . 1)6m_2vm<t) (6563)
652 m=3

Tul) _ (1) + i m(m — 1)5™ (1) (6.56b)
aﬂQ m=3

Al tomar 3 = 0 puede expresarse (6.54) como:
Y'(p)ve = ini2, (6.57)
dondeinzo = |0 —inza(t) iNLg(t)] T, siendo
inza(t) = Gao(t)v1(t)* + Goa(t)ur (t)* + Gy (t)vr (H)us (¢) - (6.58)

Para orden tres, la tercera derivada conduce al sistema de ecuaciones:
0%

6Y (p)vs = P

(6.59)

)
5=0
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y se puede demostrar que:
Pi
033 5=0

=+ 12G20(t)’01 (t)UQ(t) + 12G02(t>U1 (t)UQ(t) + 6G11(t> [’Ug(t)ul (t) + (%1 (t)U,g(t)] +
+ 6G10(t)vs(t) + 6Go1(t)us(t) . (6.60)

Sustituyendo (6.60) en (6.59) se obtiene:
Y'(P)ve = inLs, (6.61)

donde la corriente no lineal de orden 3 se expresa como:

iNLg(t> = Ggo(t)’l]?(t) + Gog(t)u:{)(t) + GQl (t)vf(t)ul(t) + G12(t)v1 (t)u%(t)—F
+ 2G20(t)’01(t)?}2<t> + 2G02(t>U1 (t)lm(t) + GH(t) [Ug(t)ul (t) + v (t)’l@(t)] . (662)

En resumen, las respuestas de orden 2, 3, ... se obtienen resolviendo el mismo cir-
cuito lineal y variante en el tiempo mostrado en la Figura 6.21b. Unicamente la for-
mulacién de las corrientes de excitaciéon es un proceso no lineal que depende de las
respuestas a 6rdenes inferiores.

La expresiones (6.58) y (6.62) coinciden con las presentadas en [22], aunque en el
caso de un mezclador resistivo se pueden simplificar ain mas puesto que uy(t) =0y
la condicién de polarizacién Vpg = 0 conduce a Gio[vo(t), 0] = 0, para todo k. Por otro
lado, si el circuito lineal y variante en el tiempo estd excitado por la sefial de RF, las
tensiones u;, v; y wy tendrdn componentes a las frecuencias de RF, FI e imagen. Como
ya se ha comentado, el filtro de OL deja la puerta en cortocircuito a estas frecuencias
para evitar el acoplamiento de los puertos de RF y OL. Por este motivo v; = 0y el
circuito de la Figura 6.21a es idéntico al de un diodo [6]. Sustituyendo en (6.58), la
corriente no lineal de segundo orden se reduce a:

inza(t) = Goa(t)u (t)* . (6.63)

Esta corriente produce tensiones de puerta con componentes de la forma 42w, + nw,,
asi que no se produce la cancelacién de v, por el filtro de OL, y la equivalencia con un
diodo deja de ser vélida. Por tanto, la corriente iy 3 viene dada por:

inra(t) = Goa(t)ui(t) + 2Goa(t)ur ()us(t) + Gra(t)va(t)ua(t) - (6.64)

El tercer término de (6.64) representa el cambio que experimenta la tensién de puerta
cuando una sefial de RF esté presente. Sin considerar este término (6.63) y (6.64) son
similares a las ecuaciones (3) y (4) presentadas en [23].

Para el anélisis de la intermodulacién de tercer orden se considerara una entrada
con dos tonos de frecuencias wy; 4wy ¥ woz + wy, con wpz 2, woi1. Empleando la notacién
de la Seccion IV.4, el proceso de célculo se puede resumir en los siguientes pasos:
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VI1.3. Analisis de un mezclador resistivo

1. Mediante (6.50) evaluar los vectores de primer orden u;(wo1) Y w1 (wo2)-
2. Construir las corrientes no lineales de segundo orden:

a) Calcular Aqf% (wm s wm) = u, (u)m ) *u1 (wm) y quf (CJOQ, u)(]l) =

Uu; (woz)*%: (w01 )

b) Obtener in12(2wo1) = Goa A (wor, wor), Tnre(woz — wor) = 2GeaBY (woz, wor)-

3. Las tensiones de segundo orden satisfacen el siguiente sistema de matrices de

conversion:
7‘;11 + jQCys + Cya) —j2Cq rg_ll Vo 0
Gio + 7204 Gy +Y.+jQC, Y. Us | = | —inza| . (6.65)
G — Q0 -G 11/ |ws INL2

Resolver (6.65) con in72 = tnr2(2wo1) para obtener us(2wp;) v v2(2wp), y con

?./NLQ = iNLQ (MOQ — wm) para obtener U9 (wog — w(n) y ’UQ(WOQ — wm).
4. Determinar las corrientes no lineales de tercer orden:

a) Calcular los siguientes vectores:

y*
D4 (wo1, wor, woz) = w1 (wor) e (wor )k, (woz),

B3 (2wor, wo2) = u2(2w01)*%21(w02),

B3t (2wor, woz) = ’02(20001)*%21((4)02),
Bi5 (

y*
Wo1, Wo2 — wm) = u1(wo1)*vg(w02 - w(n)-

b) La corriente no lineal de tercer orden a 4(2wy; — wp2) + nw, se expresa como:

tnrs(2wor — wo2) = 3Gos DT (wor, wor, woz) + 2Goz [BY (2wor, woz)+

+B15 (wo1, wo2 — wor)] + Gi1 By (2wor, wo2) + Bl (wor, woz — wor)] . (6.66)

5. Seresuelve (6.65) con iy 3(2wo1 —woz) v se determinan las tensiones v3(2wo; —wo2),

u3(2w01 - woz) y w3(2w01 - woz)-

La tension de intermodulacién a la salida se puede obtener, bien a través de (6.52)
con los nuevos vectores, o bien haciendo uso de la siguiente expresién:

'00(2(,()1 — CUQ) = []_ + Td(YL + Yd)] (’U,3 + ’lU3) . (667)
Finalmente, la potencia de intermodulacién a se expresa como:

<P1M3(2w01 - wo2)> = 2|‘/0(07 2wo1 — w02)‘2/R0 . (6-68)
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VI1.3.3. Resultados

El presente método de anadlisis ha sido validado calculando las pérdidas de con-
version y la intermodulacién de tercer orden con dos tonos. Para poder comparar con
medidas, se han utilizado los datos que aparecen publicados en [6], sobre un mezcla-
dor resistivo con una frecuencia de OL de 8,8 GHz, FI de 1,5 GHz y la banda lateral
superior de RF a 10,5 GHz. El transistor es un MESFET Avantek AT10650-5 que se ha
modelado a partir de la caracteristica //V incluida por Maas en el mencionado arti-
culo, ajustando los datos de la corriente al modelo de Fujii (véase la Seccién 11.7.3). El
resto de los pardmetros se han obtenido consultando distintas fuentes. Asi, las resis-
tencias Ry, Rs y R, de este mismo transistor aparecen en [24], y las capacidades Cyq y
Cys se han estimado a partir de [25, p. 65].

Un detalle de importancia es la estructura de las admitancias Y7, e Y; que modelan
los filtros de RF y FI. Puesto que en el modelo de pequefia sefial aparecen en paralelo,
Y;, debe dejar pasar la FI con una impedancia Ry, y debe ser un circuito abierto a la
frecuencia de RF. A las demds frecuencias, se comporta como un cortocircuito. Por el
contrario, Y, es un circuito abierto a FI, presenta una impedancia R, a RF y es un cor-
tocircuito a las demads frecuencias. En consecuencia, se ha tomado la siguiente matriz
de conversioén para Yy, + Y

N> =S[00 00 0 0 0
(N-1)™ =0 0 00 0 0 0
1 — |0 0 00 0 0 -0

Y, +Yy = 0 — 10 0 0 Ry 0 0 --- 0 (6.69)
1 — |0 0 0 0 Ry 0 --- 0
2 — 10 0 00 0 0 -0
N —\00 -~ 0 0 0 0 -+ 0

En la Figura 6.22 se representan las pérdidas de conversién en funcién del nivel
de OL y de la polarizacién de puerta. Los resultados obtenidos mediante simulacion
se corresponden satisfactoriamente con los datos experimentales. También se ha cal-
culado el nivel de intermodulacién de tercer orden con dos tonos a la entrada, con
un nivel de —7 dBm por tono, obteniéndose los datos que aparecen representados en
la Figura 6.23, en trazo continuo. Considerando las limitaciones del modelo de MES-
FET utilizado, que la extraccién de pardmetros ha sido insuficiente, y sobre todo, que
no se ha dispuesto de medidas directas de las derivadas de la corriente I;, se puede
concluir que los resultados son muy satisfactorios.

Esta metodologia de andlisis se puede aplicar también al disefio de mezcladores
MMIC con FET resistivo, para la optimizacion de las caracteristicas no lineales. El di-
sefiador de circuitos MMIC tiene a su disposicién una variable que no esta presente
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Figura 6.22: Pérdidas de conversion comparadas con datos experimentales (linea de
puntos) para distintas polarizaciones de puerta.
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Figura 6.23: Intermodulacion de tercer orden calculada para un nivel de -7 dBm por
tono. Comparacion con datos experimentales (linea de puntos) para dis-
tintas polarizaciones de puerta.
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cuando se trabaja con componentes discretos: las dimensiones de los FET. Partiendo
del anélisis expuesto en este capitulo, en [26] se describe un procedimiento que per-
mite estudiar la influencia de la anchura del FET sobre las pérdidas de conversién y
el punto de intercepto de un mezclador resistivo. En las Figuras 6.24 y 6.25 se han re-
presentado estas caracteristicas utilizando un modelo sencillo de HEMT del proceso
ED02AH de PML. En ambos casos, el mezclador coincide con el ejemplo analizado
en esta seccién, aunque utilizando un transistor diferente. Los niveles de salida en FI
y de IM3 se han representado en la Figura 6.24 en funcién de la anchura de puerta,
considerando de 2 a 6 dedos. Los resultados son coherentes con el hecho de que se
puede obtener un mejor comportamiento con una polarizaciéon de puerta proxima a la
tensiéon umbral, y la salida es aproximadamente independiente del nimero de dedos.
Se consigue una clara mejora de la IMD, entre 5 y 10 dB, tomando V5 = 0,75 V en
lugar de 0,5 V. Esta mejora puede alcanzar 20 dB reduciendo W de 300 m a 50 pym,
y se consiguen 3-4 dB més si se elige un HEMT de 2 dedos en lugar de 6. Finalmente,
la Figura 6.25 muestra que la seleccién de la anchura de puerta exige un compromiso
entre las pérdidas de conversion y el punto de intercepto.
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Conclusiones

Se abria esta Tesis con una cita de Rice y Bedrosian, en la que estos dos pioneros de
la técnica estudiada a lo largo de este trabajo expresaban su inquietud, hace mas de
treinta afios, sobre las ventajas de la descripcion de los sistemas no lineales mediante
series de Volterra. El tiempo ha demostrado que la expansion funcional de Volterra
es una herramienta valiosa para el andlisis de circuitos no lineales de microondas,
incluyendo los mezcladores.

Tras la investigacion realizada en esta Tesis, se pueden derivar las siguientes con-
clusiones:

1. Las series de Volterra se pueden aplicar eficientemente al analisis de fenémenos
no lineales en mezcladores de microondas excitados por sefiales multitono. La
aplicacién de procedimientos sistematicos y de férmulas recursivas para el calcu-
lo de las corrientes no lineales, permite extraer una informacién de primer orden
sobre el comportamiento no lineal, aun con un nimero reducido de pardmetros.
Los procedimientos de anélisis estdn exentos de problemas de rango dindmico y
de convergencia, propios de otros métodos de andlisis como el balance armoénico.

2. Aprovechando ciertas propiedades de simetria, se puede extender la expansion
funcional de Volterra para la descripcion de estructuras balanceadas, a partir de
configuraciones equivalentes mds sencillas de analizar.

3. Las funciones de transferencia no lineales contienen una valiosa informacién so-
bre el comportamiento no lineal que puede utilizarse para la generacién de cri-
terios de optimizacién aplicados al disefio.

Se resumen a continuacién otras aportaciones destacables de esta Tesis:

= Se ha disefiado un mezclador MMIC doblemente balanceado basado en la CG,
cuya respuesta en frecuencia se extiende hasta 10 GHz con un nivel de OL de s6lo
+1,6 dBm. Esta potencia es bastante mas pequefia que la utilizada en la biblio-
grafia referenciada. Este es primer mezclador basado en aquella configuracion,
en el que los transistores de la parte superior se polarizan en la regién subum-
bral. Esta polarizacién permite reducir el consumo de potencia. En cuanto a las
caracteristicas no lineales, a pesar de que las medidas realizadas sobre el MMIC
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indican un punto de intercepto de +3 dBm a la salida, el anélisis de la CG per-
mite concluir que el este punto se encuentra a +18 dBm, y que la etapa buffer del
balun de salida es responsable de su degradacion.

= Se han disefiado baluns activos basados en el par diferencial para el circuito
MMIC. La aplicacién de estos baluns permite reducir considerablemente el nivel
de OL, aunque se requiere un disefio cuidadoso para evitar un empeoramiento
de las caracteristicas no lineales.

= Se han presentado expresiones cerradas para la salida de los baluns y de la CG y
de las funciones de transferencia no lineales, habiéndose completado el anélisis

de un circuito MMIC que presenta un moderado ntiimero de dispositivos activos
(14 HEMTs).

= Como resultado tedrico, es de destacar también la aplicacion de series dobles de
Volterra para el analisis de mezcladores. En este sentido, se han presentado fun-
ciones de transferencia no lineales que pueden extenderse a una gran variedad
de configuraciones de mezcladores, y se ha propuesto una demostracién formal
del método de gran sefial-pequefia sefial.

= Con respecto al analisis del mezclador resistivo, a pesar de las limitaciones del
modelo utilizado y de que no se ha podido realizar la extraccién de la mayoria de
sus parametros, los resultados muestran una buena coincidencia con las medidas
publicadas.

Algunos de los resultados obtenidos son susceptibles de ampliaciones futuras, al
mismo tiempo que se abren nuevas lineas de investigacion:

A pesar de que se dispone de modelos empiricos sobre el ruido en dispositivos FET
de AsGa, el comportamiento del ruido en mezcladores FET esta todavia sujeto a inves-
tigacion y suscita un continuo interés. El andlisis mediante series dobles de Volterra
de mezcladores excitados por sefiales gaussianas, puede proporcionar una valiosa in-
formacién que contribuya al estudio de la generacion de ruido en estos mezcladores.

Los estudios teéricos sobre mezcladores consideran componentes no lineales signi-
ticativas hasta de tercer orden. La inclusién de componentes de mayor orden (quinto
orden), ademads de permitir una mejor precision en la prediccién de la IM3, puede ayu-
dar a encontrar nuevos criterios de disefio que optimizen el comportamiento (deter-
minacién de las impedancias de terminacién 6ptimas, busqueda de “puntos dulces”,
etc.).

Para el desarrollo de la linea anterior, es necesario disponer de nuevas técnicas
para la extracciéon de pardmetros. La utilizacion de series dobles de Volterra puede
ser una posible solucién claramente innovadora. La caracterizacién experimental no
reviste dificultad, ya que el FET estaria excitado por sefiales de bajo nivel y las funcio-
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nes de transferencia no lineales son conocidas. Este procedimiento se podria extender
también para la determinacion de los coeficientes de las capacidades no lineales.

Entre las configuraciones circuitales que presentan mayor atractivo para el anélisis
mediante series de Volterra, figura el mezclador FET en anillo o en estrella. Se tra-
ta de dos estructuras muy populares entre mezcladores doblemente balanceados, y
presentan unas caracteristicas similares en cuanto a su comportamiento no lineal. La
operacion de estas estructuras ha sido ampliamente estudiada en mezcladores a dio-
do, si bien existen escasas referencias sobre el anélisis de las caracteristicas no lineales
cuando se realizan con dispositivos FET. Esta Tesis serfa un buen punto de partida
para el estudio de estos tipos de mezcladores y la obtencién de criterios de disefio
orientados a la optimizacién de su comportamiento. De hecho, se ha visto en la Figu-
ra 6.4 que la célula de Gilbert se puede representar mediante una estructura en anillo,
y en consecuencia es de esperar que la extension de los resultados teéricos al analisis
de un mezclador FET en anillo no requiera un esfuerzo considerable.
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Apéndice A
Tecnologia utilizada

La eleccién de una tecnologia apropiada es un aspecto de gran importancia cuando
se trata de disefiar un circuito monolitico. La evolucién y desarrollo de la tecnologia
MMIC en los tltimos afios ha sido incuestionable. Dos factores han sido fundamen-
tales en el despegue de esta tecnologia: por una parte, la considerable mejora de los
procesos tecnoldgicos de fabricacién, a pesar de que todavia existen variaciones en los
procesos que reducen el rendimiento si se comparan con las tecnologias mas maduras
del silicio; y por otra, el desarrollo de paquetes de CAD/CAM, que han hecho mucho
mas asequible para el disefiador la tarea de dar luz a una determinada aplicacion.

A la hora de elegir un proceso tecnolégico se deben tener en cuenta los siguientes
aspectos [1, pp. 21-22]:

= La maxima frecuencia de operacion de los dispositivos (fr).

» La disponibilidad de modelos para los elementos lineales y, mas importante, para
los elementos no lineales.

La fiabilidad de los valores de los elementos y la reproducibilidad.

El rango de dispositivos disponibles.

El coste por mm? del circuito.

El tiempo de fabricacién.

El mezclador activo doblemente balanceado, basado en la Célula de Gilbert, que se
presenta en esta Tesis, ha sido fabricado siguiendo el proceso ED02AH de la fundicién
Philips Microwave Limeil (desde enero de 2000 OMMIC). En este apéndice se resumen
las caracteristicas mds significativas de este proceso.

El proceso ED02AH de OMMIC ha sido desarrollado especificamente para apli-
caciones de microondas hasta la banda de milimétricas, y circuitos digitales de alta
capacidad para enlaces 6pticos. La composiciéon del acrénimo por el que se conoce
este proceso se debe a los siguientes atributos [2]:
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E Transistor de enriquecimiento (enhancement mode)

D Transistor de empobrecimiento o deplexion (depletion mode)
02 Longitud de puerta de 0,2 ym

A Proceso OMMIC tipo “A”

H Capa HEMT pseudomorfica

La caracteristica principal de este proceso es la utilizaciéon de una capa activa pseu-
domorfica (InAsGa) gracias a la cual se pueden implementar dos tipos de transistores
HEMT de 0,2 pm de longitud de puerta, de deplexién y enriquecimiento (ON y OFF),
cuyas tensiones umbrales toman valores aproximados de —0,9 V y 40,1 V, respec-
tivamente. Estos transistores presentan una frecuencia de transiciéon de 63 GHz y un
factor de ruido de 0,5 dB a 12 GHz. Se dispone ademads de dos clases de diodos (0,2 m
“GM” y 3 um “BE”), que pueden servir para construir mezcladores, varactores o con-
seguir un desplazamiento de nivel. Para reducir las capacidades paréasitas se aplica
una solucién de SiO,/SizNy entre las capas, combinada con el aislamiento por puen-
tes de aire. Seguin se utilice la capa SisN, o la capa SizN4+5iO; se obtienen dos tipos
de condensadores diferentes. Las resistencias se implementan mediante la capa activa
de AsGa, sin requerir abrasion. Se emplea una metalizaciéon de oro de gran pureza de
1,25 pm de espesor para las interconexiones e inductancias en espiral. Las conexio-
nes a tierra (via holes) se realizan a través de un substrato de 100 ym de espesor para
reducir las inductancias pardsitas a tierra. Por dltimo, una proteccién total con SizN,
asegura una elevada fiabilidad. El tamafio de los dados puede tomar los siguientes va-
lores: 1,5 mm x 1 mm, 1,5 mm x 2 mm, 3 mm X 1 mm, 6 3 mm x 3 mm, y el periodo
de fabricacién tiene una duracién en torno a los 6 meses.

A.1. Estructura de capas

El crecimiento del material de arranque de AsGa se realiza mediante el método de
encapsulado liquido de Czochralsky. Como paso previo al crecimiento de las diferen-
tes capas, el substrato debe cumplir estrictas especificaciones, entre las que se incluye
una resistividad superior a 10" 2-m, un espesor de 620 & 20 ym con una variacion total
maxima de 6 ym, y una planicidad de 8 ym o inferior.

Los componentes activos estdn basados en una heteroestructura de AlAsGa — In-
AsGa — AsGa obtenida mediante el método MOVPE (véase la Figura 1.1.). Las obleas
de un mismo lote pueden considerarse idénticas, con una uniformidad del espesor y
el dopado dentro de un margen del 1 %, y un promedio de defectos de tamarfio supe-
rior a 0,15 yum? inferior a 10/cm?. Se describen a continuacion el resto de las capas de
la cara superior, de manera resumida (Figura 1.2):
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GaAs \ l / ___nt
aAs sin dopar
AlGaAs n+
AlGaAs sin dopar
InGaAs sin dopar

GaAs sin dopar

Substrato GaAs

Figura 1.1: Perfil de la region activa del proceso EDO2AH.

Capa “LI”. Proporciona un aislamiento entre componentes activos.

Contactos 6hmicos “OH”. Consiste en una capa de AuGeNi que se deposita en
las regiones de contacto para facilitar las metalizaciones.

Capa “BE”. Se utiliza para dar forma al electrodo inferior de los condensadores
MIM, el primer metal de interconexién y los diodos de 3 ym. Tiene un espesor
de 650 nm y como metal se emplea TiPtAu.

Capas “LE” y “GM”. Formacién del canal y la metalizaciéon de puerta, con un
espesor de 360 nm.

Nitruro de Silicio. Se cubre la oblea con una capa de SizN, para proteger las
zonas activas y servir de dieléctrico a los condensadores MIM. El SizN, tiene una
elevada constante dieléctrica y previene la formacién de 6xidos inestables en la
superficie de la oblea.

Capa “CG”. Se practican aberturas en la mascara de Si3N, para permitir el con-
tacto con las metalizaciones de las capas inferiores.

Capa “TE”. Se hace evaporar un metal sobre las regiones destinadas al electrodo
superior de los condensadores MIM. También protege las puertas de TiAl y las
lineas de Au. Esta capa tiene un espesor de 560 nm.

Capa “CO”. Se deposita una méscara de 800 nm de SiO, sobre la oblea y se prac-
tican aberturas para disponer de un segundo nivel de interconexiones con las
Capas IIOHII’ IIBEII y IITEII.

Capa “AB”. A través de esta capa es posible realizar puentes de aire, con un
espesor de 1 pm.
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10. Capa “IN”. Se evapora una mascara de de TiPtAU de 1,25 um de espesor, que
sirve como segundo nivel de interconexion. Presenta menos pérdidas que la capa
IIBE/I.

11. Proteccién final. Se deposita una segunda mascara de SizN, sobre la oblea, ase-
gurando su total encapsulado.

12. Capa “CB”. Abertura de los contactos para las entradas y salidas (bonding pads)
y las calles de separacién entre los chips.

En cuanto a la cara inferior, las conexiones a tierra tienen un tamano de 120 x
120um?, y se realizan mediante la capa “VH” (via hole). Para constituir el plano de
masa se suelda una superficie de Au de espesor 3,5 um a la superficie inferior de la
oblea. Si no se requieren via holes, la capa VH no es necesaria, y en este caso tan sélo se
hace evaporar una capa de GeAu de 0,18 um de espesor, que sirve de plano de masa.

Como medida de control de calidad, todas las obleas se someten a una caracte-
rizacién no destructiva, y en algunos lotes escogidos al azar se caracteriza destruc-
tivamente una de las obleas. La forma de realizar este control consiste en medir un
conjunto de patrones de test (PCM, Process Control Monitor) que se implementan sobre
cada oblea en ubicaciones fijas, al mismo tiempo que los circuitos de los clientes. Cada
PCM contiene médulos de test de tamafio 300 ym x 300 pm. Entre otros médulos pue-
den citarse los que se destinan a la medida de las resistencias de cuadro de las capas
“LI”, “BE”, “IN”, “OH”, “GM”, resistencias de interconexién entre distintas capas, ca-
pacidades de condensadores o caracteristicas en DC y RF de transistores de 6 x 15 m
y diodos de 3 um. La validacién de los pardmetros eléctricos garantizados a partir de
la medida de los PCM determina la calidad de la oblea y su posible aceptacion para la
entrega al cliente.

A.2. Elementos disponibles

= Resistencias. Se fabrican mediante una tira en la méscara “LI”, que presenta una
resistencia superficial de 195 Q/0. Participan ademads las capas “IN”, “OH” y
IICO/I.

= Condensadores MIM. Segun la capacidad del mismo se pueden realizar de dos
maneras: con dieléctrico de SisNy (1500 A) para valores altos, o con SiO, (8000 A)
ademas del Nitruro de Silicio, para valores pequefios. En el primer caso los elec-
trodos se realizan mediante las capas “BE” y “TE”, mientras que en el segundo
el electrodo superior se define en la mascara “IN”.

s Inductancias. Se implementan mediante una espiral de metal “IN”, de al menos
dos vueltas. Los contactos se realizan a nivel de las capas “BE” y “CO”. El mo-
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Figura 1.2: Capas del proceso EDO2AH de OMMIC (©Philips Microwave Limeil,

1998).
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delo esta limitado a inductancias inferiores a 15 nH y una frecuencia maxima de
operacion de 25 GHz.

= Lineas de transmision. Normalmente se realizan con la capa “IN”, aunque tam-
bién es posible la implementacién en la capa “BE”.

» Transistores p-HEMT de enriquecimiento y deplexién (ON y OFF). La configu-
racion recomendada es en forma de “U”, con multiples dedos. Intervienen las
mascaras “LI”, “OH”, “GM”, “CO” e “IN”. PML facilita un modelo no lineal va-
lido para un nimero de dedos no superior a 6 y una anchura unitaria por dedo
menor o igual que 50 pym.

= Diodos Schottky. Se distinguen dos tipos: en el primero se conectan los electrodos
de drenador y fuente. La longitud de la metalizacion de fuente es, al igual que en
los transistores HEMT, de 0,2 ;m. Para el segundo tipo (diodos “BE”), se utiliza
como electrodo la capa “BE”, dejando la longitud del mismo fija a 3 ym. Los
diodos “GM” se destinan especialmente al disefio de mezcladores a diodo, pero
no son adecuados para realizar desplazamientos de nivel o varactores, debido a
a que la corriente de DC y la variacién de la capacidad son demasiado pequefias.
En estos casos se prefieren los diodos “BE”.

Bibliografia

[1] M. L. de la Fuente Rodriguez, Disefio de Mezcladores de Microondas en Tecnologia
Monolitica. Tesis Doctoral, Universidad de Cantabria, 1997.

[2] “GaAsIC design manual foundry process ED02AH,” tech. rep., Philips Microwave
Limeil, 1998.

5NN



Apéndice B
Relacion de trabajos publicados

Se enumeran a continuacion las publicaciones cientificas y comunicaciones en con-
gresos a que ha dado lugar la realizacion de la presente Tesis.

Publicaciones en revistas internacionales

= J. Reina-Tosina, C. Crespo-Cadenas, J. I. Alonso, y E. Pérez, “Volterra series analy-
sis of MMIC active baluns in HEMT technology,” Microwave and Optical Techno-
logy Letters, Vol. 31, No. 4, pp. 272-276, nov. 2001.

= J. Reina-Tosina, C. Crespo-Cadenas, J. I. Alonso, y F. Pérez, “GaAs MMIC mi-
xer based on the Gilbert cell with HEMTs biased on the subthreshold region,”
Microwave and Optical Technology Letters, Vol. 28, No. 4, pp. 241-244, feb. 2001.

Comunicaciones en congresos internacionales

» C. Crespo-Cadenas y J. Reina-Tosina, “Analysis of FET resistive mixers with a
double Volterra series approach,” en Proc. European Microwave Conference, sep.
2002.

s C. Crespo-Cadenas, J. Reina-Tosina, J. I. Alonso, y J. Pérez, “Design of a MMIC
Gilbert cell with HEMT technology,” en Proc. GaAs Conf. 2001, pp. 499-502, sep.
2001.

= C.Crespo-Cadenas, J. Reina-Tosina, J. I. Alonso, y F. Pérez, “Analysis of intermo-
dulation distortion in an MMIC Gilbert cell usign Volterra series,” en Proc. Int.
Symp. Microwave and Optical Tech. (ISMOT’2001), jun. 2001.

= C. Crespo-Cadenas, J. Reina-Tosina, J. I. Alonso, y F. Pérez, “GaAs MMIC mixer
based on the Gilbert cell with HEMTs biased on the subthreshold region,” en
Proc. Microwave Symposium 2000 (MS’2000), pp. 160-163, mayo 2000, Tetuan.

5<N1



B. RELACION DE TRABAJOS PUBLICADOS

Comunicaciones en congresos nacionales

= ]. Reina-Tosina, A. Pettenghi-Roldén, A. Campoy-Naranjo, y C. Crespo-Cadenas,

59NN

“Construccion de soportes para la caracterizacion no desctructiva de componen-
tes de microondas,” en Actas XVII Simposium Nacional de la URSI, pp. 203-204,
sep. 2002, Madrid.

C. Crespo-Cadenas y J. Reina-Tosina, “Andlisis de mezcladores con FET resistivo
mediante una serie doble de Volterra,” en Actas XVII Simposium Nacional de la
URSI, pp. 487-488, sep. 2002, Madrid.

C. Crespo-Cadenas y J. Reina-Tosina, “Optimizacion de caracteristicas no lineales
en el disefio de MMICs,” en Actas XVII Simposium Nacional de la URSI, pp. 65-66,
sep. 2002, Madrid.

J. Reina-Tosina y C. Crespo-Cadenas, “Andlisis de baluns activos MMIC en tec-
nologia HEMT,” en Actas XVI Simposium Nacional de la URSI, pp. 331-332, sep.
2001, Madrid.

C. Crespo-Cadenas y ]. Reina-Tosina, “Andlisis de circuitos MMIC balancea-
dos mediante series de Volterra,” en Actas XVI Simposium Nacional de la URSI,
pp- 477478, sep. 2001, Madrid.

J. Reina-Tosina, C. Crespo-Cadenas, J. I. Alonso, y F. Pérez, “Mezclador MMIC
basado en la célula de Gilbert, con HEMTs de GaAs polarizados en la region
subumbral,” en Actas XV Simposium Nacional de la URSI, pp. 341-342, sep. 2000,
Zaragoza.

C. Crespo-Cadenas y J. Reina-Tosina, “Andlisis no lineal de mezcladores MMIC
con multiples HEMTs,” en Actas XV Simposium Nacional de la URSI, pp. 349-350,
sep. 2000, Zaragoza.

J. Reina-Tosina y C. Crespo-Cadenas, “Disefio de un amplificador operacional
MMIC de alta velocidad con HEMT de GaAs,” en Actas XIV Simposium Nacional
de la URSI, pp. 479-480, sep. 1999, Santiago de Compostela.



