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Resumen

Diseño y Simulación de un Amplificador de

Potencia Clase E con Líneas de Transmisión en

RF Utilizando Tecnología AMI CMOS 0.5 n m

En este trabajo se presenta el diseño y simulación de un amplificador de potencia clase E

utilizando tecnología AMI CMOS 0.5[im a una frecuencia de operación de 915MHz. A

diferencia de otros trabajos publicados, el diseño del amplificador presentado parte desde el

diseño del dispositivo transistor, tomando en consideración aquellos aspectos de layout que
comúnmente se omiten en el diseño físico de dispositivos de baja frecuencia.

Para la tecnología AMI CMOS 0.5fi.m no existen modelos de distribución libre que representen
el comportamiento del transistor a altas frecuencias. Por ello, en este trabajo se presenta el

desarrollo un modelo simple que con tan sólo 20 parámetros representa muy bien el

comportamiento de un transistor MOS tanto en altas frecuencias como en DC. La elaboración

del modelo se llevo a cabo mediante el diseño, fabricación y medición de transistores en

tecnología AMI CMOS 0.5f_.m.

Con el modelo desarrollado se diseñó y simuló un amplificador clase E a 915 MHz utilizando

líneas de transmisión con la finalidad de disminuir las pérdidas que resultan al utilizar

elementos concentrados. El amplificador diseñado presenta una potencia de salida de 176.6

mW con eficiencia del 54.3% y un PAE del 53.7%



Abstract

Design and Simulation of a RF class E power Amplifier
with Transmission Line using AMI CMOS 0.5um Technology

In this work, it is shown the design and simulation of a 915MHz class E using power amplifier
AMI CMOS 0.5f_m technology. Unlike other works published, the design of the amplifier

presented begins from the designing of the transistor, considering layout aspects that usually
are omitted in the physical design of the low frequency devices.

There are not models for free distribution that represents the behavior of de amplifier at high

frequency. For that reason in this work is presented the development of a simple model, with

only twenty parameters, that predicts enough weil the behavior of a MOS transistor at high

frequency and DC. The model was made by designing, fabricating and measuring the

transistor in the AMI CMOS 0.5jun process.

The model developed were designed and simulated at 915MHz for class E amplifier using
transmission line with the intention to reduce the losses that results from using lumped
elements. The amplifier designed presents an output power of 176.6 mW with an efficiency of
54.3% and a PAE of 53.7%.
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Capítulo 1

Introducción

En
este trabajo se analiza el funcionamiento del amplificador clase E, comenzando con un

enfoque ideal y terminando con su simulación con componentes reales. Se presenta una

metodología generalizada para el diseño del amplificador tanto con elementos concentrados

como con elementos distribuidos. Se propone el uso de tecnología CMOS estándar AMI

0.5(im para implementar transistores MOS canal N de potencia así como también se presenta
un modelo básico de simulación para operar la tecnología a una frecuencia de 915 MHz.

1.1 Eficiencia de conversión en aplicaciones móviles

Aunque los dispositivos móviles en general han mejorado su desempeño con el tiempo, un

parámetro clave que no ha tenido una mejora considerable es el tiempo de operación o tiempo
de conversación en el caso de los celulares. Actualmente, el tiempo típico de conversación para
un dispositivo móvil digital varía desde lhr 25' hasta 5hrs mientras que para los dispositivos
analógicos varia desde los 35' hasta unas 3hrs aproximadamente.

Los esquemas de codificación que actualmente se utilizan en los sistemas de comunicaciones

digitales requieren que los transmisores sean extremadamente lineales, comparados con los

sistemas analógicos. Por lo tanto, los dispositivos móviles transmisores deben ser optimizados
principalmente para una mayor linealidad más que para una mayor eficiencia.
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Sin embargo, las futuras generaciones de comunicaciones inalámbricas usarán frecuencias más

altas, voltajes de baterías menores y, sino es que mas estricta, buena linealidad. Cada una de

estas características, por si solas, están inversamente relacionadas con la eficiencia del

transmisor y combinadas tendrán un serio impacto en detrimento de la eficiencia y por lo tanto

un menor tiempo de conversación. Además, los consumidores demandan continuamente

dispositivos más pequeños y livianos, lo cual requeriría la utilización de baterías más pequeñas

y menos potentes. Es decir, además de transmisores con menor eficiencia, las futuras

generaciones de dispositivos móviles operarían con baterías de menor potencia. A menos que

exista una revolución en la tecnología de las baterías, las futuras generaciones de dispositivos
móviles tendrán menores tiempos de conversación a menos que la eficiencia del transmisor sea

mejorada.

Entonces es claro que la industria inalámbrica busque la manera de construir transmisores con

una mayor eficiencia. Esto está evidenciado en diversos trabajos de investigación publicados

[1]-[12], [19]-[20] sobre amplificadores de potencia de alta eficiencia, como es el caso del

amplificador clase E.

1.2 El amplificador clase E

En las aplicaciones de nuestros días se requiere de amplificadores en el modo de conmutación

con elevadas eficiencias de conversión de corriente directa a corriente alterna. Los

amplificadores clase E son un ejemplo, con sus aplicaciones en RF y en fuentes conmutadas.

Los amplificadores clase E logran una eficiencia significativamente mayor que los

amplificadores convencionales clase B o C. En clase E, el transistor opera como un interruptor

y la red de carga moldea las formas de onda de corriente y voltaje para prevenir
simultáneamente un alto voltaje y una alta corriente en el transistor, con la finalidad de

minimizar la disipación de potencia, especialmente durante las transiciones de conmutación. Al
utilizar dispositivos activos como interruptores on/off, es posible alcanzar eficiencias mayores
a las obtenidas por transistores que operan como fuentes de corriente de alta impedancia. Este
incremento de eficiencia se debe a la reducción del voltaje entre las terminales del dispositivo
cuando fluye corriente a través de él.

Existen varias configuraciones del amplificador clase E, en las cuales el elemento pasivo de

almacenamiento de carga puede estar en serie o en paralelo y el elemento que almacena puede
ser un capacitor o un inductor. La configuración que utiliza un capacitor en paralelo tiene la

ventaja de aprovechar la capacitancia parásita propia de cualquier transistor MOS, para
conformar la capacitancia en paralelo requerida por la red de salida. Las demás configuraciones
no toman en cuenta la capacitancia parásita de salida y por lo tanto están sujetas a una

disipación de potencia indeseable.

Teóricamente la eficiencia de conversión puede ser alta si se pueden establecer dos modos de

operación nominales: la condición de voltaje de conmutación nulo y pendiente cero del voltaje
en el conmutador, en el momento en que éste se cierra. Típicamente, los amplificadores clase

E pueden operar con pérdidas de potencia pequeñas por un factor de 2.3, comparado con los

2



amplificadores convencionales clase BoC usando el mismo transistor a la misma frecuencia y

potencia de salida. Un estudio detallado del amplificador clase E se presenta en el capítulo 2.

1.3 El problema de diseño. Necesidad de un modelo no-lineal

apropiado

Hoy en día los dispositivos CMOS fabricados en substratos de silicio son usados en circuitos

integrados de RF yMicroondas. Como consecuencia, la industria requiere nuevos modelos que
representen el comportamiento de un MOSFET a altas frecuencias. Además, los diseñadores

de CI's requieren modelos para analizar sus circuitos tanto en DC como en RF.

A pesar de que ya ha sido lanzado BSIM4 (el cual es una extensión de BSIM3v3) este modelo

sólo es recomendado para dispositivos sub-micrométricos (lOOnm), ya que toma en cuenta

características avanzadas tal como corrientes de fuga en compuerta considerables. [21] Por otro

lado, BSIM3/4 requieren varios cientos de parámetros, los cuales toman mucho tiempo
extraerlos y es difícil saber cual parámetro afecta en el diseño del circuito.

Los modelos más sencillos como los Nivel 1, 2 y 3 no pueden expresar las recientes

características de los dispositivos submicrométricos, como el efecto de la saturación de la

velocidad de los portadores.

En este trabajo se desarrollara un modelo eléctrico equivalente, de apenas 20 parámetros pero
que es lo suficientemente representativo para modelar el comportamiento de un transistor

CMOS estándar.

1.4 Objetivo de la tesis

Realizar el diseño, simulación, y caracterización de un amplificador clase E a nivel simulación.

Para ello se hará un análisis acerca del funcionamiento del amplificador y de los componentes
que lo constituyen, se realizará el layout de algunos transistores para caracterizar su respuesta
en frecuencia y se construirá un modelo adecuado a frecuencias de RF. Para evitar las pérdidas
inherentes al funcionamiento en RF se hará uso de líneas de transmisión en la implementación
de los componentes pasivos de la red de carga.

1.5 Descripción de los capítulos de la tesis

La tesis se desarrolla en siete capítulos, siendo el primero la introducción a la misma. Este

trabajo cubre los temas del amplificador de potencia clase E y de sus componente como son el

transistor de potencia y el diseño de los elementos de la red de carga utilizando líneas de

transmisión operando a frecuencias de RF.

3



El capítulo 2 hace un análisis básico acerca de la operación del amplificador clase E, introduce
la terminología usada comúnmente en el ámbito de los amplificadores de potencia. En este

capítulo se deducen las ecuaciones de corriente y voltaje que rigen la operación del

amplificador y se deducen las expresiones que permiten calcular la red de carga del

amplificador con elementos concentrados tomando en cuenta la potencia deseada en la carga.

Por último se presenta una técnica para pasar los elementos concentrados a elementos

distribuidos con líneas de transmisión.

En el capítulo 3 se presenta una técnica para implementar un transistor de potencia haciendo

uso de tecnología estándar de bajo voltaje. El transistor de alto voltaje es importante para

lograr mayor potencia de salida en el amplificador. Se detalla como está constituido un

transistor de potencia a nivel de silicio para luego describir cómo se hace el layout de dicho

transistor.

El capítulo 4 trata acerca del funcionamiento y caracterización de un dispositivo MOS que

opera a frecuencias de RF. Para la tecnología que se está utilizando (AMI O.Sixai) no se cuenta

con un modelo de simulación apropiado para operación en RF. Aunque ya existen modelos

como el BSIM4 y el EKV estos están diseñados para dispositivos de canal corto por lo que

quedan fuera de nuestro alcance. Así pues, se propone un modelo sencillo que tome en cuenta

tan solo las resistencias de los puertos del transistor ya que éstas son las que más impacto
tienen en la frecuencia a la que se desea operar. También se dan los lineamientos para que el

layout este optimizado de manera tal que los efectos parásitos del transistor se minimicen y

sean escalables con la finalidad de poder extrapolar resultados de la caracterización del

transistor y así poder construir un modelo sencillo pero confiable.

En el capítulo 5 se presenta el análisis de las mediciones realizadas y se desarrolla un modelo de

simulación en RF para transistores CMOS de bajo voltaje. Así mismo, se presentan los

resultados obtenidos al modificar la tecnología CMOS estándar para construir transistores de

alto voltaje.

En el capítulo 6 se hace uso del trabajo realizado en los capítulos anteriores y se realiza el

diseño de un amplificador clase E con una frecuencia de operación de 915 MHz. Se presentan
los resultados de simulación señalando las discrepancias observadas respecto a la teoría, se

analiza la causa de éstas y se presenta una manera de reajustar los parámetros para obtener las
condiciones de operación del amplificador clase E.

Finalmente en el capítulo 7 se presentan las conclusiones a las que se llego con el desarrollo del

presente trabajo.
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Capítulo 2

Análisis delAmplificador de Potencia Clase E

En
este capitulo se analizará la operación idealizada de un amplificador de potencia ideal

clase E. Se deducirán las ecuaciones de corriente y voltaje básicas que lo rigen y se

presenta el diseño con componentes ideales distribuidos.

2.1 Introducción

En las aplicaciones de nuestros días se requiere de amplificadores en el modo de conmutación

con elevadas eficiencias de conversión de corriente directa a corriente alterna. Los

amplificadores clase E son un ejemplo, con sus aplicaciones en RF y en fuentes conmutadas.

Los amplificadores clase E logran una eficiencia significativamente mayor que los

amplificadores convencionales clase B o C. En clase E, el transistor opera como un interruptor

y la red de carga moldea las formas de onda de corriente y voltaje para prevenir
simultáneamente un alto voltaje y una alta corriente en el transistor, con la finalidad de

minimizar la disipación de potencia, especialmente durante las transiciones de conmutación.

El amplificador clase E consta básicamente de cuatro bloques [1] tal y como se muestra en la

Figura 2-1. La etapa de pre-amplificación se encarga de adecuar la señal de entrada según algún
criterio de eficiencia, ganancia en potencia, minimización de pérdidas, etc. El dispositivo activo

actúa como un interruptor cuando es controlado adecuadamente por la etapa de
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preamplificación, la red de carga filtra el contenido armónico originado en la conmutación y

condiciona la forma de onda para obtener alta eficiencia y finalmente se entrega a la carga la

señal de entrada amplificada.

Comúnmente en un amplificador la mayor pérdida de potencia ocurre en los dispositivos

activos, sin embargo es posible aminorar las pérdidas minimizando los siguientes aspectos:

1. El voltaje entre las terminales del dispositivo cuando fluye corriente a través de él

2. La corriente que fluye por el dispositivo cuando existe voltaje entre sus terminales

3. La duración de cualquier condición indeseable en la cual exista corriente y voltaje
simultáneamente

Así pues, teóricamente la eficiencia de conversión puede ser alta si pueden establecerse dos

modos de operación nominales: la condición de voltaje de conmutación nulo y la condición de

conmutación suave. Típicamente, los amplificadores clase E pueden operar con pérdidas de

potencia pequeñas por un factor de 2.3 [7], comparado con los amplificadores convencionales
clase B o C usando el mismo transistor a la misma frecuencia y potencia de salida.

La condición de voltaje de conmutación nulo o ZVS por sus siglas en inglés (Zero Voltage

Switching) se refiere a que las formas de onda de voltaje y corriente no se traslapen. Esta

condición es suficiente y necesaria para obtener una eficiencia unitaria. La pendiente del voltaje
al inicio de la conducción puede ser elegida arbitrariamente, sin embargo al permitir que la

pendiente de voltaje tome cualquier valor puede exigir al transistor demandas de corriente

considerables. Para evitarlo se establece el criterio de conmutación suave (soft-switching) el

cual restringe la pendiente del voltaje en el conmutador a cero al momento que inicia la

conducción.

Pre-

amplfficador

Interruptor
Red de

Carga
Carga

l
Activo

3

íX

Figura 2-1. Diagrama a bloques del Amplificador clase E

El circuito básico de un amplificador clase E y su circuito equivalente se muestra en la Figura
2-2 (a) y (b) respectivamente. El amplificador consiste de un transistor, una red de carga y un

choke de RF. El transistor se opera de tal modo que actúa periódicamente como un interruptor
con una frecuencia de operación igual a la del amplificador. Existen al menos cuatro tipos de

configuraciones para el amplificador clase E [2] [3] [7], cuya diferencia radica en la ubicación del

elemento pasivo de almacenamiento de carga, ya sea en serie o en paralelo y si el elemento es

un capacitor o un inductor. De estas cuatro configuraciones, es de interés la de capacitor
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paralelo ya que éste puede estar formado, en paite o totalmente, por el capacitor parásito de

salida inherente al transistor. La ranarifnria parásita del transistor es en realidad no-lineal, sin

embargo es posible utilizar una capacitancia pándelo equivalente [10] con la que las

condiciones de operación del amplificador clase E se cumplen. La configuración que utiliza un

capacitor en paralelo tiene la ventaja de aprovechar la capacitancia parásita propia de cualquier
transistor MOS, para conformar la capacitancia en paralelo requerida por la red de salida. Las

demás configuraciones no toman en cuenta la capacitancia parásita de salida y por lo tanto

están sujetas a una disipación de potencia indeseable.

Usualmente la inductancia choke de RF es lo suficientemente grande para hacer que la

comente de AC sea muy pequeña en comparación con la corriente de DC por lo que no se le

toma en cuenta en el diseño. Kazimierczuk en [4] muestra que es posible alcanzar las

condiciones para una operación óptima del amplificador para cualquier ciclo de trabajo y

cualquier factor de calidad Q, sin embargo para obtener una potencia de salida máxima es

necesario opera con un ciclo de trabajo de 0.5 [1](7].

La red de carga consiste en:

1. El capacitor paralelo Q, el cual será considerado como elemento lineal e independiente
del voltaje para el análisis ideal

2. Un circuito resonante LC entonado a la frecuencia de operación del amplificador

3. Un inductor
___„

necesario para alcanzar las condiciones de operación en clase E

4. La resistencia de caiga R

kx. : Let* I* j Lcf*

Co Lo Lx Co Lo Lx

VG-

+ ^ > i. _> ♦ i i. 1^ i. I
r. X = Cs &

I

ilV, =Cs ^ V,

a) Circuito Básico b) Circuito equivalente
Figura 2-2. Amplificador clase E

Cuando el conmutador está cerrado el voltaje vs(8) = 0, la corriente a través del conmutador es

la suma de la corriente senoidal de salida ^(B) mas la corriente constante Ijx- proveniente de la
fuente de voltaje V^,, esto es, ^^^(BJ+Idc- Cuando el conmutador está abierto, la corriente

de carga del capacitor Cs es i_(G)=iD(6)+ I^. El conmutador opera a la frecuencia de resonancia
de !-_,. y C„ y la inductancia en exceso L„ causa que vt(6) retome a cero con una pendiente igual
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a cero antes de que el conmutador se cierre [1]. Las formas de onda para la corriente y el

voltaje en el interruptor se muestran en la Figura 2-3.

vs/Vdd

Figura 2-3. Formas de onda del amplificador clase E

En la figura se observa que la corriente en el interruptor alcanzará un valor pico de casi tres

veces el valor de la corriente directa IDO mientras que el voltaje alcanzará un valor pico de

aproximadamente tres y media veces el valor de la fuente de alimentación VDn. Cuando se

sustituya el interruptor ideal por un transistor se deberá cuidar que el voltaje de ruptura del

transistor sea menor al voltaje pico Vs y que pueda soportar la corriente de operación que le

será demanda durante la operación del dispositivo.

2.2 Análisis del amplificador Ideal

Hay varias consideraciones para el análisis del amplificador clase E ideal (El análisis completo
se presenta en el Apéndice A). Asumiendo un ciclo de trabajo de 0.5, un factor de calidad Q
alto, elementos concentrados ideales y un interruptor ideal, el análisis parte de la suposición
que la corriente en la carga es puramente senoidal. Cuando el conmutador está cerrado la

corriente a través del él es la suma de la corriente de salida io(0) mas la corriente constante I

proveniente de la fuente de voltaje VDD, esto es

DC

Í.=i,{?)+I* Q<0<K (2.1)
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Asumiendo que la corriente en la carga es senoidal, la ecuación anterior se puede escribir

como:

is =I0 sen (0+<p) + I¿. 0<0<,n (2.2)

donde 1^ es la componente de DC en la corriente del capacitor debida a la fuente de

alimentación Vnn, In es la amplitud de la corriente senoidal en la carga y ip es al ángulo de

defasamiento introducido por la red de carga. Cuando el conmutador está abierto, la corriente

de carga del capacitor Cs es:

/c =/,(*) + /* n<6<2n

es decir:

aC—v^-I^O+ri+I* n<Q<2n (2.3)
«C7

donde vs(8) es el voltaje entre las terminales del interruptor. La operación del amplificador
debe estar sujeta a las condiciones de voltaje de conmutación nulo y conmutación suave que se

pueden expresar como:

Voltaje de conmutación

nulo

(0
fe)

i) v5(0) = O O<0<n

iii)—v(0)'

dO
sX '

= 0

(2.4)

(2.5)

(2.6)
0=2<r

integrando (2.3) y aplicado la condición (2.4) se puede encontrar el voltaje en el conmutador:

v*(*)=¿ j[i0scn{e+<p)+idcye' (2.7)

vs{0) =—[ldc(0-K)-Io(cos(0 + <p) + cos<p)] n<0<2n(2.%)
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El valor pico normalizado de la corriente senoidal IP se puede encontrar aplicando la primera
condición de conmutación suave dada por (2.5):

'MUy^-[^-^oos<p] = o (2.9)

h =

n

2cos^>
ldc (2.10)

mientras que tp se calcula a partir de (2.4):

Jh(*)=^7*+/°sen(í?+^ (2'n)

i>> 9=2jt

eoC.
1 tancp

2
Y

p
2co_p

"

= 0 (2.12)

cp
= atan

\x
(2.13)

Conociendo el valor del ángulo de defasamiento dado por la ecuación anterior se pueden
encontrar las siguientes relaciones trigonométricas:

cos tp
=

n

V^2+4
(2.14)

sen $.
=

Vt2+4
(2.15)

Sustituyendo estas relaciones trigonométricas en (2.10), (2.8) y (2.2) se obtienen expresiones

para el voltaje y la corriente en el interruptor independientes del ángulo de fase:
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/« =
Vff2+4

ldc (2.16)

^-^. f?—eos»- sen 0
2 2

(2.17)

U'W* 1+— sen0-cos#
2

(2.18)

Ia relación entre la corriente directa la fuente de alimentación se encuentra asumiendo que el

voltaje promedio entre las terminales del conmutador es igual al voltaje de la fuente de

alimentación:

DD

2k\
iV ;

tccoC.
(2.19)

Idc=jccoCsVDD (2.20)

al multiplicar la ecuación anterior por VDD se encuentra la expresión que describe la potencia

disipada en DC:

p* =™csv¿d (2.21)

El valor de la potencia disipada en RF se encuentra a partir de la corriente promedio de la

corriente de salida:

(2.22)

La eficiencia de conversión de DC a RF (eficiencia de drenador) se encuentra a partir de la

razón entre la potencia de salida (RF) a la potencia de entrada (DC):
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*
=%*- (2.23)

"dc

En los amplificadores de RF es común que tanto la entrada y la salida cuenten con una

impedancia de acoplamiento con las respectivas líneas a las que están conectados, lo que

significa que en realidad la entrada consume potencia. Así pues la eficiencia no es calculada

basándose en la potencia total de salida, sino en la potencia de salida menos la potencia de

entrada. Esta eficiencia es una figura de mérito que se llama Eficiencia de Potencia Añadida o

PAE por sus siglas en inglés:

PAE =
P°m P,n

(2.24)
Fdc

2.3 Voltaje y Corriente Máxima en el Conmutador

Es de interés conocer tanto el voltaje como la corriente máxima en el conmutador por que

estos parámetros servirán para diseñar el transistor que hará las veces de interruptor y que

deberá ser capaz de soportar tales esfuerzos.

Derivando la ecuación (2.17) e igualándola a cero se puede encontrar el ángulo en el que ocurre
el máximo:

0m=2(p + n (2.25)

y el voltaje máximo es:

r™* «3.562^ (2.26)

De la ecuación. (2.2) se observa que ocurre un máximo local cuando la función seno es

unitaria, es decir:

ú__='„+7* <Z27)
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sustituyendo el valor de IP dado por (2.16) finalmente se obtiene que la corriente máxima es:

'tmax

( r~t
—

"\

1+J^r+l
V

/* (2-28)

/«. -2.867* (2.29)

Los resultados anteriores indican que el voltaje máximo en el interruptor será más de tres veces

el voltaje de la fuente de alimentación., mientras que la corriente máxima será casi tres veces la

corriente de directa.

2.4 Cálculo de la red de carga

Se pueden considerar varios -enfoques de diseño para la red de carga, sin embargo por lo

general se desea maximizar la potencia de salida a una frecuencia de operación específica, lo

que implica mantener las condiciones óptimas de conmutación para minimizar las pérdidas en

el amplificador.

Así pues, en este trabajo primero se presenta el diseño de la red de carga con elementos

concentrados en función de la frecuencia de operación, la potencia de salida y la capacitancia

parásita del transistor. Este enfoque es útil cuando se opera a frecuencias de algunos cuantos

megahertz. Cuando la frecuencia aumenta los elementos concentrados presentan pérdidas
debido a que sus elementos parásitos comienzan a tener efecto en el desempeño del

amplificador. En este caso, es mejor utilizar elementos distribuidos ya que al reemplazar
elementos concentrados por líneas de transmisión se pueden lograr mayores frecuencias de

operación con menores pérdidas.

2.4.1 Red de carga con elementos concentrados

El cálculo de los componentes pasivos del amplificador parte del supuesto de que la forma de

onda del voltaje y corriente en la carga es completamente sinusoidal. Así pues, la amplitud del

voltaje en la carga sería la magnitud de la frecuencia fundamental del desarrollo en serie de

Fourier, esto es:

£=— f ví(0)sen(0 + tp)d0 (2.30)
K ir
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V.=-l4=V»D (2-31)
\l7T +4

Resistencia de carga

Se puede demostrar que la potencia disipada en una carga resistiva cuando se le aplica un

voltaje senoidal es:

P-'=£ (2'32)

Al sustituir (2.31) en la ecuación anterior y resolver para R se tiene:

SV2
R = °/Df v (2-33)

M^+4)

Capacitancia en paralelo

La potencia disipada en la carga también puede expresarse como:

VI

Pau,=m^ <234)

sustituyendo (2.16) y (2.31) en la ecuación anterior ésta se puede reescribir como:

¿5__,=*W* (2-35)
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despejando la capacitancia paralelo de (2.20) se tiene:

C =
7<fc

(2.36)
na>VDD

sustituyendo el valor de Idc se obtiene el valor de la capacitancia en paralelo en función de la

potencia y el voltaje de la fuente de alimentación:

C,=-%- (2.37)

Esta capacitancia en paralelo puede estar total o parcialmente formada por la capacitancia

parásita presente en el puerto de salida del transistor

Inductancia Serie

El factor de calidad de un circuito resonante serie esta dado por:

__
coL

Q =

-f (2-38)

sustituyendo el valor de R y resolviendo para L0 se obtiene:

k=
"

, f x (2-39)

Capacitancia Serie

La frecuencia de resonancia para un circuito RLC serie es:

(Q= ■ (2.40)

sustituyendo el valor de L0 y resolviendo la ec. anterior para C„ se obtiene:
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_7j,(*2+4)
Ca=

"* '

(2-41)
StoQV,DD

Inductancia en exceso

La amplitud del voltaje en la bobina Lx a la frecuencia fundamental estará dada por :

\VL\ = a>LJm = a,L.^ (2.42)

sustituyendo el valor del voltaje en la carga dado por (2.31) en (2.42) se obtiene:

vl\=~^y tt=tf- <2-43)
« y/jr +4

Por otro lado la ecuación de este voltaje no senoidal puede encontrarse de la fórmula de

Fourier:

W-íf*s(0)cos(0 + <f>)d0 (2.44)

donde vs(0) está dada por (2.17). Integrando (2.44) se obtiene:

n2
1 h 2 eos2 <j>- cos 2^

|^i| = ^d
2

7 (2-45)
-;rsenp

Igualando las ecuaciones (2.43) y (2.45), sustituyendo el valor de R dado por (2.33) y utilizando

las relaciones trigonométricas dadas por (2.14) y (2.15), se obtiene:
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L =

<D (^-4)

2<H/(^+4)
(2.46)

2.4.2 Red de carga con lineas de transmisión

Conforme se opera a mayores frecuencias, todas las inductancias en los circuitos de

acoplamiento son remplazadas por líneas de transmisión para minimizar pérdidas de potencia.
Así pues, el circuito de acoplo puede estar compuesto por cualquier tipo de líneas de

transmisión incluyendo stubs de circuito abierto o circuito cerrado para brindar el

acoplamiento adecuado y condiciones de supresión de armónicos. La sección anterior presentó
el diseño de una red de carga para una configuración serie de la red de filtrado, ésta es difícil de

implementar con líneas de transmisión debido a la capacitancia serie del filtro [5]. Por esta

razón la implementación del amplificador debe hacerse con un filtro L serie - C paralelo cuya

respuesta sea idéntica a la configuración C paralelo (figura 2-4) y se asume que tanto el

inductor de choque y el capacitor de bloqueo de DC no tienen efecto en la respuesta del

circuito a la frecuencia de operación.

0

Co Lo

R c í>

Lo

-net

(0

Co

Figura 2-4. (a) Configuración C paralelo (b) Configuración L serie - C paralelo
(c) Impedancia de la red
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Para obtener la misma respuesta que la configuración serie, la impedancia de ambas redes
debe

ser la misma. La impedancia de la red obedece a la relación corriente-voltaje de la red, la

componente de la corriente en la carga es conocida, sin embargo falta por determinar a

componente de voltaje, la cual se puede determinar usando series de Fourier. Así pues, la

impedancia de la red esta dada por:

7 _
"net ¿(Pm-P)

^net
~

j

e

*net

(2.47)

de la red serie se sabe:

/*,=/.sen(0 + t (2.48)

mientras que el voltaje de la red
se encuentra dado por:

Vnet=Im^n(0 + <pm) (2.49)

donde:

I=2KL =

(
1 W 4 3^

V

-+-

(oC V 16 nl 4
ldc (2.50)

<P„

n . ( 2_r
=— + arctan

^-tt¿
(2.51)

K = J_ f\,(0>-
(oT. i

V r
}ed0 (2.52)

asi pues, la impedancia de la
red queda definida por:

y _¿m_J(<l>m-P) (2.53)
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conociendo la impedancia de la red se impone que ésta sea igual a la impedancia de la

configuración serie-paralelo para así lograr que la impedancia de esta red sea igual a la respuesta
de la red LC serie:

ja>L +
R

1 + jcoRC

= Z. (2.54)

al igualar las partes reales y las imaginarias se resuelve el sistema de ecuaciones resultante para

LyC:

£--*•
( \

G?C.

. _ coRC.

sen0o+cos0
- '-- 1

\kocos0a ,

(2.55)

O)R'vkocos0o
(2.56)

donde:

O S
j

(2.57)

0o=9m~<P (2.58)

Red Distribuida

Una línea de transmisión del tipo microstrip involucra la inductancia asociada con el flujo de

corriente en el conductor y la capacitancia asociada con la tira de metal separada del plano de

tierra por el substrato dieléctrico. F^sta inductancia y capacitancia distribuida sirve como base

del modelo L-C para una línea de transmisión. Si la línea es delgada la inductancia se

incrementa pero la capacitancia disminuye y viceversa.
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Una vez conocidos los valores de los elementos de la red LC serie-paralelo, la red distribuida se

calcula haciendo uso de la impedancia que presenta una línea de transmisión con terminación

resistiva (Figura 2-5):

zz
Z¿-yZ. tanfl

Zo-jZLtan0

donde

Z0: Impedancia característica

ZT : Impedancia de la carga

0: Longitud eléctrica

TL

Zo.e

r
zs o-

;z,.

Figura 2-5. Línea de transmisión con terminación resistiva

Considerando que la red LC serie-paralelo puede verse como una línea de transmisión

terminada en una carga resistiva-capacitiva (Figura 2-6) se puede calcular la admitancia

característica y su longitud eléctrica haciendo uso de una expresión análoga a (2.59) pero

igualándola a la admitancia de la red del amplificador:

= _G+JcoC+JYZ^01_
""'

Y, -<oCtan0, + jG tan 0,
K ' ;

donde:

Y^^e^'^ (2.61)
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r

Yi.e.

Figura 2-6. Red LC serie-paralelo con L
como línea de transmisión

Igualando las partes reales e imaginarias de la ecuación (2.60) se obtiene un sistema no-lineal de

ecuaciones cuya solución resuelve las incógnitas C y 0„ este sistema se puede resolver

numéricamente tomando como una buena aproximación inicial C=CS y tan8,=l. Debido a que

la línea de transmisión debe presentar un comportamiento inductivo a la frecuencia de

operación, su longitud eléctrica deberá estar entre 0o y 90°, escogiendo una longitud inicial de

45° corresponde a que tan0,=l.

Una vez calculada la línea de transmisión descrita por Y), 0t y la capacitancia C, se puede
calcular la línea de transmisión que se comportará como el capacitor C a la frecuencia de

operación utilizando un stub abierto [13] [14]:

= Zcot6>
coC

° (2.62)

La red de carga con líneas de transmisión se muestra en la Figura 2-7, la polarización se realiza

con vm bloque llamado Bias Tee y comúnmente se utiliza un dispositivo comercial con una

impedancia característica especifica. Es común, al trabajar con líneas de transmisión, utilizar

impedancias de 50í_2, así que si el diseño del amplificador se hace para una carga de 50Q, la

impedancia característica del bloque de polarización será también de esa magnitud.

Vdd

Y.,6,

r
z„«o-

Y2,02

Lchk

Cblock

Bias Tee

Figura 2-7. Red de carga con líneas de transmisión
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Las fórmulas de diseño que se han presentado aquí dan una aproximación de primer orden
al

acoplamiento con el transistor en RF para máxima eficiencia. En el capítulo 6 se presentaran

las simulaciones que validan la teoría presentada en este capítulo.
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Capítulo 3

Transistor de Potencia

En
este capitulo se analizará la estructura de un transistor de potencia y se plantea una

metodología para su implementación en tecnología CMOS estándar de bajo voltaje.

3.1 Introducción

Básicamente existen dos maneras de implementar transistores de alto voltaje. La más directa,

pero usualmente la menos barata, es usar una tecnología CMOS que ofrezca una opción de

High Voltaje HV (con dispositivos HV DMOS) con el respectivo costo de una o dos máscaras

adicionales y pasos de implantación iónica extra. Mientras esta solución optimiza en eficiencia

de área, presenta un incremento en costo significativo.

Una solución más original, llamada SVX (Smart Voltage eXtension) [12], consiste en crear

dispositivos de alto voltaje en una tecnología CMOS estándar sin necesidad de ningún cambio

en el proceso o adición. En esta opción, las capas tecnológicas son combinadas de una manera

inusual usando reglas de layout especiales para crear dispositivos de alto voltaje cuyo voltaje de

ruptura es usualmente diez veces más grande que el comúnmente soportado por la tecnología.
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3.2 Estructura

La estructura del transistor CMOS-N de alto voltaje se muestra en la Figura 3-1, en donde la

sección transversal incluye una placa ligeramente dopada como extensión del drenaje. En

realidad, esta placa no está presente en la tecnología CMOS estándar, sin embargo es posible
añadirla haciendo uso de la capa N-Well, originalmente usada para crear transistores de canal p.
El uso de esta capa para crear la extensión del drenador implica que no se respeten las reglas de

layout convencionales ya que no existe la distancia mínima establecida entre la capa N-Welly la

capaActive, normalmente usada para definir las áreas de drenaje y fuente.

Figura 3-1. Transistor de potencia

Para crear la capa de óxido de campo (FOX) de nuevo se hace un uso diferente de las capas

estándar, esta vez se trata de la ausencia de la capaActive en las regiones Lg y Ld'.

3.3 Implementación

Considerando las etapas de un proceso de fabricación estándar, es posible disponer de una

capa tipo-n ligeramente dopada, el implante N-Well resulta muy conveniente para implementar
este tipo de capas, puesto que la profundidad y la concentración de dopado es parecida a la

capa epitaxial usada por los dispositivos laterales DMOS. Por lo tanto, la capa del drenador

loramente dopada de vm transistor HVNMOS puede ser definida por el diseñador
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simplemente al dibujar las máscaras del circuito. Por lo anterior resulta obvio que las reglas de

diseño no serán respetadas.

Así pues, lo primero que se realiza en el proceso de fabricación es la implantación de la capa de

drenaje ligeramente dopada (Figura 3-2) cuya ventana de implantación es definida por la

máscara correspondiente a la región N-WeH, para posteriormente pasar a una fase de difusión a

alta temperatura. La difusión lateral de la capa N-WeU debe ser tomada en cuenta cuando se

diseñe el drenaje del transistor HVNMOS, de otra manera la longitud de canal efectiva será

severamente reducida.

1 1

\. N-weü (ltf* om-*)

A 1

4-5 |im /

Substrato p

Figura 3-2. Implementación del drenaje ligeramente dopado

Posteriormente se deposita una capa de nitruro (Si3N4) sobre una capa de óxido fino (Figura

3-3) y las áreas activas están delimitadas por las máscaras correspondientes y darán lugar a las

regiones de source, channel y drain. El nitruro es removido de esas regiones y los siguientes

pasos consisten en definir las máscaras de dopado y la implantación de las capas aislantes. Se

debe notar que las capas de nitruro cubren parte del drenaje ligeramente dopado debido la

difusión lateral del N-Well.

Área activa

■ Si3N«

Área activa
§¡q

_______! i

\^ N-weO ^/

Substrato p

Figura 3-3. Definición de áreas activas
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El siguiente paso consiste en remover el fotoresist fuera de la máscara "field doped" Puesto

que la máscara "field doped" es derivada de la máscara de N-Well más un extra de 1.5|im, el

fotoresist es retirado por fuera de la región de la ventana de implante del N-Well 1.5|¿m de

cada lado. Después de que el fotoresist es retirado, los implantes "p-TUB" y "channel stop"
son implementados. La forma resultante en las extremidades de de la capa N-Well se muestra

en la

Figura 3-4. En realidad la capa N-Well no está grabada, sino que es en sí una unión metalúrgica
entre los implantes de "p-TUB/channel stop" y la capa N-WelL

T Y T T ▼ Y

Energía de implante 80KeVy 160KeV

Substrato p

Figura 3-4. Implantes P-Tub y Channel stop

Debido a que el crecimiento del óxido de campo es realizado a altas temperaturas, las capas

"p-Tub" y "channel-stop" se difunden cerca de l(i.m, lo anterior conlleva a que la capa N-Well

se grabe a profundidades de l-2um. En consecuencia, la unión resultante del drenador

ligeramente dopado al final del canal exhibe un pequeño radio de curvatura y se extiende

lateralmente debajo del canal Por lo tanto una alta concentración de líneas de campo se debe

esperar en este lugar, y un límite inferior de la longitud mínima posible debe ser especificado.

*

1-2 ymj
—< s¡o2

N-well

Z —3

Substrato p

Figura 3-5. Field-oxide gioth (LOCOS)
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Después de remover la capa de nitruro, el óxido fino de compuerta de 400Á es crecido y el

implante de ajuste del Vt es realizado. Puesto que el nivel de energía de este implante es muy

bajo (40keV), penetra solo a través de la capa de oxido delgada. Como una consecuencia, se

realiza un grabado adicional de la capa de N-Well debajo del "pico de pájaro" del óxido de

campo, como se muestra en la Figura 3-6 . El grabado es realizado a una profundidad cercana a

0.4|xm. Después del implante de ajuste delVt, una capa de polisilicio es depositada y dopada.

Poluiliciu 3800 A

Impantación de Boro

paia ajuste del V.

Substrato p

Figura 3-6. Depósito del polisilicio y crecimiento del óxido

Después del grabado de la capa de polisilicio el óxido de compuerta también es grabado fuera

del área de la compuerta. Posteriormente se crece un óxido espaciador de 250Á y los contactos

n+ del drenador y fuente son implantados (Figura 3-7). La difusión de contacto del drenador

(Figura 3-8) es implantada en el N-Well formando el drenador ligeramente dopado. Una vez

hecho el implante n+, se realiza el implante p+ para hacer contacto con el substrato del

dispositivo de alto voltaje n-mos resultante.

Implante de

dosis p+

Substrato p

Figura 3-7. Implantes de contacto de Source y Drain
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Implante de

dosis n*

Substrato p

Figura 3-8. Implantes de difusión contacto de Source y Drain

Los pasos restantes, tales como el CVD depósito de Si02 , depósito de Metal 1 y la pasivación
de la oblea son realizados de la manera habitual para los dispositivos de bajo voltaje (Figura 3-9

y Figura 3-10).

Substrato p

Figura 3-9. CVD

Substrato p

Figura 3-10. Si02
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3.4 Layout

En el apartado anterior se describió el proceso tecnológico que se sigue al utilizar un proceso

estándar para fabricar dispositivos de alto voltaje en
una tecnología de bajo voltaje. Haciendo

uso de una herramienta de diseño adecuada es posible definir las máscaras que se utilizarán
en

el proceso de &bricación, en este caso se hace
uso de I_-Edit como herramienta de diseño para

un proceso de fabricación
AMIS CF5 (0.5 mieras).

El procedimiento de diseño de las máscaras que definen a un transistor de potencia es

básicamente el mismo que se utiliza para un transistor de bajo voltaje con básicamente dos

diferencias: La primera consiste en el uso de una capa N-Well cuya finalidad es hacer una

extensión del drenador con una capa de menor resistividad y
así conseguir voltajes de ruptura

más altos. La segunda diferencia radica en la necesidad de un
óxido de campo en la región de la

compuerta cercana al drenador, por tal
motivo en el diseño del transistor habrá una ausencia

de la capa activa en esta región.

Así pues, el layout de un transistor de potencia (Figura
3-1 1) podría comenzar por la definición

de las áreas activas, definir la región de compuerta con la máscara de poly, definir
la extensión

del drenaje drenador con la capa N-Well, definir las regiones de implante tipo N (Activo y N

select) y por ultimo definir las capas de metalización y contactos. La Figura 3-12 muestra

además el corte transversal del transistor de potencia.

lllll
(a) (b) (c)

(d) (e) (£)

Figura 3-1 1 . Layout

a) Capa Activa, b) Poly (compuerta), c) Extensión del drenaje

d) Regiones de implante tipo N e) Metalización f) Contactos
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a) Transistor completo b) Corte transversal

Figura 3-12. Transistor de potencia

En este capítulo se ha planteado la metodología sugerida por la literatura para la

implementación de ion transistor de alto voltaje utilizando tecnología CMOS estándar. En el

siguiente capítulo se dan los lineamientos para construir transistores adecuados para la

operación en RF. Los resultados de las mediciones de parámetros en DC y S de un transistor

de alto voltaje se presentan en el capítulo 5.
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Capítulo 4

Diseño, Caracterización yModelado en RF

En
este capítulo se presenta el procedimiento de diseño del layout de transistores, orientado

a operar en RF, así mismo, se presenta la mecánica de su caracterización.

4.1 Introducción

Actualmente los procesos CMOS ofrecen la capacidad de implementar dispositivos cuya

frecuencia de operación se encuentre en el rango de RF, incluso utilizando procesos CMOS

considerados viejos. Así pues, una de las principales tareas para utilizar un proceso CMOS en

aplicaciones de RF es definir modelos adecuados tanto para dispositivos activos y pasivos en

tecnología CMOS. Lo anterior se debe a que los dispositivos RF CMOS son relativamente

nuevos y los modelos proporcionados por las fundidoras son válidos sólo hasta algunos
cientos de megahertz. Aunque el modelo BSIM4 ya ha sido lanzado por la Universidad de

Berkeley, este modelo es recomendado sólo para dispositivos sub-micrométricos (<100nm) ya

que incluye características avanzadas como tomar en cuenta las considerables corrientes de

fuga de la compuerta.

Simulaciones de circuitos en RF con los modelos compactos tales como BSIM3v3, MOS

model 9, o EKV sin considerar componentes parásitas dan resultados poco precisos o

inclusive erróneos. Por lo tanto esos modelos tienen que ser ampliados para poder ser usados
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en el diseño de circuitos en RF. Lo mínimo que se puede hacer para mejorar los modelos es

añadir resistencias en las terminales del transistor, en la terminal de compuerta principalmente.
Sin embargo esto no es suficiente. Conforme se incrementa la frecuencia, la señal se acopla al

substrato lo que conduce a añadir resistencias en el substrato para tomar en cuenta este efecto.

También se tienen que considerar los efectos non-quasi-static (NQS) por lo menos para los

dispositivos más lentos de canal tipo p y/o para aquellas longitudes de canal que no sean

mínimas.

4.2 Diseño de transistores de RF

Aunque exista un buen modelo para conocer la respuesta de un transistor MOSFET en RF

existe el problema de que el diseñador tiene la completa libertad de implementar el layout del

transistor sin un criterio de desempeño específico. Lo anterior puede conducir a que las

parásitas sean bastante significativas en el desempeño del dispositivo a frecuencias de

gigahertz. Desafortunadamente estos elementos parásitos son por lo regular difíciles de

predecir en la práctica y por lo tanto difíciles de añadir manualmente durante simulaciones. Por

lo tanto un modelo escalable es totalmente deseable si toma en cuenta estos efectos y por ende

el layout específico del dispositivo. En BSIM3v3 algunos efectos extrínsecos, como es el caso

de la difusión de los implantes que pueden ser expresados en términos de las dimensiones

dibujadas en el layout, sin embargo, otros efectos muy significativos, como el caso de los

efectos de substrato y resistencia de compuerta no son considerados y la compensación es

llevada a cabo a través de laboriosas técnicas de estimación.

Una importante técnica de layout que usualmente es aplicada para mejorar el layout de

transistores grandes de RF consiste en usar una distribución interdigitada tal y como se muestra

en la Figura 4-1. Al distribuir el total del ancho de la compuerta en varios transistores en

paralelo se logra una reducción significativa tanto de la resistencia de compuerta como de los

efectos parásitos de la unión. Además es común utilizar contactos a ambos lados de las

compuertas con la finalidad de reducir aun más el valor de la resistencia de compuerta al

conectar éstas en paralelo. FU valor promedio de la resistencia de compuerta está dado por

[27][28]:

,
=

WPpoiy
'g 12N2L

donde epo,y es la resistividad
del polisilicio, W y L son el ancho y largo total de la compuerta y

N es el número de dedos en paralelo. En la ecuación 4.1 se puede apreciar que conforme el

número de dedos aumenta disminuye el valor de R...

(4.1)
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Figura 4-1. Transistor Interdigitíido

Sin embargo, una desventaja de dividir un transistor en varias estructuras en paralelo es que (i)
la parásita extrínseca entre compuerta y fuente aumenta y (ii) se tendrán más traslapes entre

compuerta-drenador y compuerta-fuente (Figura 4-2). Por lo tanto los efectos extrínsecos se

incrementan al emplear layouts interdigitados de tal modo que existe un compromiso entre

reducción de resistencia de compuerta y los efectos de fringing. Estas cuestiones se vuelven

criticas a frecuencias de gigahertz y el desempeño del transistor depende en gran medida del

layout cuando es usado en aplicaciones de RF.

Figura 4-2. Traslapes entre compuerta-drenador y compuerta-fuente

Otro efecto importante en altas frecuencias está asociado con el substrato bajo el transistor,
debido a que las pérdidas asociadas a éste (Figura 4-3) provocan un incremento importante en
la conductancia de salida del dispositivo en altas frecuencias. Fin general, la interacción del

substrato para un proceso en particular es una complicada función del layout del transistor

individual incluyendo la colocación de los contactos a substrato. Usualmente, los contactos a

substrato son colocados cada 3-5 dedos en un layout interdigitado con la intención de hacer al

dispositivo menos susceptible al ruido inherente al substrato. Mediante esta técnica, la

resistencia de substrato a la terminal de tierra más cercana también es reducida sin sacrificar

demasiado en la reducción de parásitas que es ganada compartiendo las áreas de difusión de

drenador y fuente entre compuertas.
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Figura 4-3. Pérdidas en el substrato

Con lo anterior se observa que el diseñador puede añadir fringing u otros efectos parásitos al

modelo, al momento de realizar el layout, los cuales no pueden ser descritos por relaciones

simples, entonces una solución es diseñar transistores cuyos efectos intrínsecos y extrínsecos

sean escalables. Así pues se tienen dos enfoques para realizar el layout, el primero consiste en

centrar la atención en el alto desempeño para lo cual la técnica de layout interdigitado es la

indicada ya que al tener un gran número de dedos se reduce en buena medida la resistencia de

compuerta, sin embargo, al tener demasiados dedos los efectos extrínsecos asociados a los

cruces compuerta-fuente y compuerta-drenador comienzan a tener una importante
contribución en la respuesta en RF del transistor. Por lo tanto, la elección del número de dedos

debe ser considerada no sólo en función de la reducción de la resistencia de compuerta, sino

también tomando en cuenta que el desempeño no sea afectado por efectos extrínsecos. El otro

enfoque centra su atención en la consistencia del layout de tal manera que tanto los efectos

intrínsecos y extrínsecos sean escalables y con ello conseguir implementar transistores con W

muy grande tomando en cuenta en todo momento los efectos parásitos consecuentes. Con este

enfoque quizá no se consiga una reducción óptima de la resistencia de compuerta, pero si se

podrá obtener niveles muy bajos de la misma además de lograr una mayor confiabilidad del

modelo respectivo ya que las parásitas escalan con el tamaño del transistor.

Trabajando con el enfoque de consistencia, para que todos los efectos asociados con el

transistor sean escalables es necesario considerar los siguientes aspectos:

• La relación entre los efectos intrínsecos y extrínsecos debe permanecer constante sin

importar el valor deW

• Los efectos extrínsecos, incluyendo el fringing debido a traslapes, resistencia de

contacto, efectos de substrato e interconexiones de compuerta deben ser

proporcionales aW (efectos paralelos) y a 1 /W (efectos serie)

• La resistencia debe escalar inversamente con W. Una limitación a esto pueden ser los

efectos non-quasi-static (NQS) que en su mayoría son apreciables en transistores con W

grande o en altas frecuencias

Para cumplir con los aspectos mencionados, el layout requiere que la longitud de cada dedo

permanezca constante, así como también que el número de contactos a substrato entre dedos

lo sea. Una manera de lograr esto es implementando un cluster de transistores de tal manera que
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sirva como celda básica pata implementar transistores con una W mayor. La ventaja de

realizarlo de este modo radica en el hecho de que para la celda básica o cluster se conocen, o

por lo menos se puede estimar, los elementos parásitos asociados a traslapes entre capas de

metalización de drenador-fuente y compuerta. Así mismo como el número de contactos a

substrato se realiza cada cierto número mínimo de dedos, la resistencia parásita de substrato a

fuente será pequeña y constante de cluster a cluster de tal modo que se puede asegurar su

escalabilidad.

Utilizando la técnica de layout descrita, primero se realiza un cluster en donde la W de cada

dedo es de 9.6|im y cada cluster cuenta con 8 dedos y una L = 0.75 ¡xta para el caso del

transistor de alto voltaje (Figura 4-5a) y para el caso del transistor de bajo voltaje (Figura 4-5b)
una L = 0.6 |im. Lo anterior se debe a que se desea caracterizar un transistor MOS de alto

voltaje y uno de bajo voltaje fabricados en tecnología estándar AMI05 (0.5(im) a una

frecuencia de operación de 915MHz. Para ello se pretenden realizar pruebas variando la W de

cada transistor y con ello estimar las resistencias de compuerta, drenador y fuente para unaW

mayor (Figura 4-5).

a) Transistor de alto voltaje b) Transistor de bajo voltaje

Figura 4-4. Clusters para Layout en RF
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20 40 60 80 100

Número de dedos

120 140

Figura 4-5. Ejemplo de una estimación de Rd, Rs, y Rg

Se realizarán 4 pruebas para cada transistor variando la W desde 76.8um hasta 614|im. Los

layouts de las pruebas se muestran
a continuación.

(a) Transistor HV, W =76.8^ (b) Transistor LV,W -76.8t-.rn

Figura 4-6. Transistores de prueba
con 1 cluster
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(a) TransistorHV,W =153.6(xm

■ ■ ■ ■ ■ ■ ■ *

■ ii ■ a a a ■ * a a- a a

■ a a a a a ■ * a a a a

■ a m « a a ■ a- vm a ■ a

■ a ■ ■ ■ a ■ a: a a a a

(b) Transistor LV,W =153.6n_n

Figura 4-7. Transistores de prueba con 2 clusters
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(a) Transistor HV,W =307.2,im W Transistor LV,W =307.2,m_

Figura 4-8. Transistores de prueba con 4 clusters

(a) Transistor HV,W =614|ini 0>) Transistor LV,W =614^m

Figura 4-9. Transistores de prueba con 8 clusters
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4.3 Caracterización del modelo

En el proceso de caracterización de un dispositivo de RF es necesario utilizar plataformas de

prueba para acceder a los puertos del dispositivo bajo prueba (DUT), sin embargo la utilización
de éstas introduce efectos parásitos en las mediciones, por lo que es necesario diseñar las

plataformas a manera de minimizar su influencia en la medición.

Una plataforma de prueba está formada por un conjunto de pads los cuales deben seguir
ciertos lineamientos mecánicos y eléctricos según el tipo de puntas de prueba a utilizar. En

general, si se quiere realizar la medición de un dispositivo independientemente de los efectos

parásitos de los pads, éstos deben de ser pequeños para que sus efectos sean despreciables o
fácilmente ex .raíbles.

Así mismo, los pads también tienen que observar las reglas de diseño propias del proceso de

fabricación a utilizar, en este caso se utilizara un proceso CMOS AMIS SCN3ME_SUBM

(SNC5 0.5pm) el cual permite la utilización de tres capas de metalización. En tm chip los pads
se encuentran normalmente en su periferia, así que el hecho de definir pads dentro de la oblea
de silicio viola una regla de diseño para este proceso. Se intentó que la implementación de lo

pads solamente violara esta regla de diseño.

4.3.1 Pads de Prueba

El layout de los pads debe considerar los siguientes aspectos:

• Seleccionar el footprint básico. Para ser consistente con el tipo de entrada/salida se

debe elegir entre una configuración ground-signal-ground o ground-stgnal dependiendo de

las puntas de prueba de RF disponibles.

• Orientar los pads de señal de alta ganancia. Los pads de alta ganancia deben estar

alejados unos de otros. En los dispositivos de microondas típicos colocan las entradas a

la izquierda y las salidas a la derecha con una distancia determinada.

• Verificar que el espaciado entre pads coincide con el espaciado de las puntas de

prueba disponibles. F-s necesario consultar la hoja de datos específica de las puntas

con las que se van a realizar las mediciones ya que éste típicamente puede variar desde

25[_m hasta 200 um.
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Usar al menos un pad de tierra entre los pines de señal. Con esto se logra una

reducción del efecto crosstalk

Las puntas de prueba a utilizar es elmodelo 50A-GSG-150-LP de Picoprobe. En elmodelo se

indica que las puntas tienen una configuración grvund-signal-grvund y cuentan con un espaciado
de 150(xm.

LP - style

..i-

T
'

.255"

|305" |

I-»" I | 1.72" 1

■ .185" Mounting Hol«S

GSG

Figura 4-10. Puntas de Pmeba modelo 50A-GSG-1 50-LP

Para no violar reglas de diseño del proceso de fabricación se propone abrir la ventana de

pasivación sobre metal 3 e interconectar el metal 3 con metal 1 por medio de la capa de metal

2 y haciendo uso de contactos (vía 1 y vía 2) en los bordes del pad para evitar rugosidades en la

mayor parte del pad. En la siguiente figura se muestra una sección transversal de cómo está

conformado un pad.

Contactos entre capas
^

de metalización

Capa de

óxido

Capas de

dieléctrico

Substrato

Figura 4-11. Implementación de pad

Esta implementación de pad solo viola una regla de diseño, la que indica que no se puede abrir
ventanas de pasivación dentro la superficie de la oblea, lo anterior obedece a que normalmente
los pads se encuentran en las orillas del chip y no dentro, por lo que se puede omitir esta regla
sin mayor problema.
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4.3.2 Plataforma de prueba

Una vez definida la implementación de un pad individual, se procede a diseñar la plataforma de

prueba, la cual costa de seis pads. Según las recomendaciones de la hoja de datos de las puntas
[33]-[34], los pads deben tener dimensiones mínima* de lOOjxm por lado y un espaciado
mínimo entre centros de 150|___a. La plataforma de prueba se muestra en la siguiente figura:

15üym

150(1111

150|im

Figura 4-12. Plataforma de prueba

Para realizar la caracterización del DUT se diseñan tres estructuras de plataforma de prueba,
estas estructuras son Pads, Open y Short y se muestran en la siguiente figura:
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i) Pads ii) Open iii) Short

Figura 4-13. Configuraciones para realizar la desincrustación de parámetros

Una vez diseñadas las estructuras que conforman la plataforma de pruebas se procedió a

implementar las plataformas de pruebas para los transistores de bajo voltaje así como también

para los transistores de alto voltaje. Las plataformas se muestran a continuación:

Figura 4-14. Oblea de silicio con las estructuras de caracterización de los transistores
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4.4.3 Desincrustación

La desincrustación se refiere al hecho de "desincrustar" el transistor o DUT de las plataformas
de pruebas asociadas con el objetivo de conocer las características eléctricas del dispositivo en

cuestión sin el efecto de los elementos parásitos asociados al encapsulado del dispositivo.

Ias plataformas representan componentes parásitas asociadas a las mediciones, que impiden la

interpretación directa de los datos experimentales, por lo menos en rangos de frecuencias

mayores a unos cuantos gigahertz. Por lo anterior, es deseable eliminar el efecto de las

plataformas de prueba para poder realizar modelos cuya validez se establezca en un amplio
rango de frecuencias.

Existen varias técnicas para determinar la influencia de las estructuras de prueba, todas basadas
en la fabricación de estructuras adicionales en el mismo chip. La mayoría de esas técnicas usan
tres estructuras y las más recientes dos.

Así pues, el proceso de desincrustación tiene como objetivo eliminar el efecto de los pads
dentro de la medición. Para ello se propone un modelo eléctrico de los pads y se estima su

influencia para después restarla de la medición. En [29] se propone un modelo en el cual se

representa el efecto de los pads mediante nueve términos, seis admitancias y tres impedancias,
tal y como se muestra en la figura 4-1 5a. Para estimar el valor de estos parámetros se hace uso

de tres estructuras de prueba, Pad, Short y Open, figura 4-13. La medición de parámetros Y

sobre la estructura Pad brinda directamente información acerca de las admitancias exteriores

Yi, Yo y Yf. Una vez conocidas estas admitancias se mide la estructura Short que contiene

información tanto de las admitancias exteriores como de las impedancias serie Zl, Z2 y Z3.

Como las admitancias exteriores ya son conocidas de la medición de la estructura Pad, a la

medición de la estructura Short se le restan las admitancias Yi, Yo y Yf para obtener el valor de

las impedancias series. Por último para conocer las admitancias internas se miden los

parámetros Y de la estructura Open, la cual contiene la información de los nueve parámetros
del modelo, pero como en las mediciones anteriores ya se han determinado los primeros seis,

es decir Yo, Yo, Yf, Zl, Z2 y Z3, solo basta restar los parámetros conocidos de la medición de

la estructura Open para obtener el valor de las admitancias internas Yl
,
Y2 y Y3.

YDVT = [{Ymea.
~ Y

padT -

fc - Y
pad )" ]"' " [fc

" Y
pad )"' " fc " Y

pad )"' j" («)
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Figura 4-15. (a) Modelo General de los Pads

(b) Circuitos equivalentes de las estructuras Pad, Short y Open
El resultado de las mediciones y del procedimiento de desincrustación se muestra en el

siguiente capítulo.
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Capítulo 5

Análisis Experimental

En
este capitulo se presenta el resultado de las mediciones, se interpretan los resultados y se

desarrolla un modelo simple para los transistores de bajo voltaje valido para frecuencias de
RF.

5.1 Introducción

Actualmente la implementación de sistemas de RF con tecnología CMOS está en aumento,

por lo que es necesario contar con modelos de simulación válidos para altas frecuencias.

Aunque ya existen modelos como para RF, como el BSIM4, éstos solo funcionan para

tecnologías con longitudes de canal menores a lOOnm. Para la tecnología CMOS 0.5um no

existen modelos de distribución libre, y los modelos comerciales que existen son muy costosos.

Fls por eso que en este trabajo se pretende desarrollar un modelo capaz de representar el

comportamiento de la tecnología CMOS en el rango de frecuencias cercanas a 1 GHZ.

Se realizaron mediciones de parámetros S y en DC de los transistores presentados en el

capítulo anterior. Se construyeron cuatro transistores de alto voltaje y cuatro de bajo voltaje.
Las metas de la implementación de estos dispositivos son las siguientes:
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• Caracterizar la tecnología CMOS 0.5|j.m de bajo voltaje para su uso en frecuencias de

aproximadamente 1GHz

• Desarrollar un modelo eléctrico equivalente para utilizarlo a nivel simulación en el

desarrollo de sistemas de RF. En esta tesis el modelo será usado para el diseño de un

amplificador Clase E a 915 MHz.

• Investigar la factibilidad de implementar tm transistor de alto voltaje con la tecnología
CMOS estándar para su utilización en la implementación de un amplificador de

potencia

Se fabricaron ocho transistores, cuatro de alto voltaje y cuatro de bajo voltaje. Para identificar

el tipo y el tamaño de cada transistor se nombrarán a los transistores por "HV" o "LV"

seguido por el número de dedos que lo integren. Por ejemplo, el transistor de ocho dedos de

bajo voltaje se llama LV8F. En lo sucesivo se hará uso de esta notación.

5.2 Desincrustación

Debido a su reducido tamaño no es posible medir un transistor directamente, es necesario

hacer uso de bond-wiring y pads o estructuras de prueba para acceder los puertos del

transistor. Desafortunadamente el uso de mecanismos de acceso a los puertos introduce

elementos parásitos que en ciertas condiciones alteran la respuesta del dispositivo bajo prueba.
Es por ello que es importante tratar de conocer y descartar los elementos parásitos
introducidos durante el proceso de medición. Por lo general el efecto de elementos parásitos se

hace más evidente conforme aumenta la frecuencia que es cuando las pequeñas inductancias y

capacitancias comienzan a tener un efecto relevante.

Se pretende modelar el efecto de las estructuras de prueba siguiendo el método descrito por

[29], en donde se asume que las estructuras de prueba presenta una estructura eléctrica tal y

como se muestra en la figura 5- la. Como puede apreciarse, el modelo eléctrico de las

estructuras de prueba contempla nueve términos: seis admitancias y tres impedancias.

La determinación de los nueve parámetros asociados con el circuito de la figura 5-1 (a) se

realiza usando las mediciones de parámetros S de las estructuras Pad, Short y Open y
convirtiéndolas a parámetros Y y Z según sea el caso. El circuito equivalente para la estructura
Pad involucra solo tres admitancias, las cuales se pueden ser determinadas a partir de:

Y¡ -

YUpad + Ynpad (5.1)

K
= Y

-apad
+ *

XIpad (5.2)

Yf
—

~*x2pad (5.3)
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Las figuras 5-2 y 5-3 muestran las admitancias medidas para la estructura Pad y las curvas

correspondientes a Y¡, Y0 y Yf.

(a)

O

-["Ls>T
O

i
Y¡

T

Y.

T

n

m

ro

ra

^>-Hra
r^l
z. Y„

i X X
Pads

{__*>

ra

0

ra

X
0

Open

(b)

Figura 5-1. (a) Modelo General dc los Pads

(b) Circuitos equivalentes de las estructuras Pad, Short y Open

47



0.008

0.006-

-T. 0.004-

0.002-

0.000-

0.0003

0.0002

£ 0.0001-

I* 0.0000-

-0.0001-

-0.0002

i
—

r i r

ooo
ooo
5 __ __

realíYH.

0J

I I

o

b
o

o

b
o

_. _. o

real(Y12)

o

o
o -»■

0.010

0.008-

real(Y22)

0.010

0.008-

P 0.006-

jí 0.004-
ro

0.002-

0 000-

0.0003

0.0002-
CN

" 0.0001-

0.0000

0.010

0.008-

cy
0.006-

jí 0.004-
co

0.002-

0.000-

12 3 4

Frecuencia [GHz]

I

12 3 4 5

Frecuencia [GHz]

/¡Vv

Frecuencia [GHz]

Figura 5-2. Mediciones de parámetros Y de la estructura Pad
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Figura 5-3. Admitancias Y¡, Y0 y Yf calculadas

Así pues, el efecto de Y¡, Y0 y Yf puede ser removido de los datos experimentales

correspondientes a la estructura Short aplicando la siguiente operación matricial:

z„ =

^•XUh' ^Xlstí

\Z%\sh' zUsV
~\Ysh Y^J (5.4)

y las impedancias serie Z„ Z2 y Z3 son obtenidas a partir de la ec. (5.4):

7=7 -7
¿•X ^XXsh' ^Xlsh'

Zl = Z21M
~

Z\2sh'

7 =-7
*"3 ¿'X.sh'

(5.5)

(5.6)

(5.7)
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Figura 5-4. Impedancias serie Z_, Z2 y Z3 calculadas

Finalmente, para determinar las admitancias Yu Y2 y Y3, el efecto de los seis parámetros
anteriores debe ser removido de los datos experimentales correspondientes a la matriz de

admitancias de la estructura Open. Esto es logrando aplicando:

Y0,
=

Y Y
1XXop' íXlop'

Y Y ~yC°P P"d) ysh
Ypad) (5.8)

Entonces, las admitancias paralelo Y„ Y2 y Y3, pueden ser determinadas por:

Y =Y +Y
"M /llop'

T

J12op'

Y =Y +Y12 -'220P' ^■'nop'

(5.9)

(5.10)
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Y =-Y
-"3 /12op' (5.11)
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Figura 5-5. Admitancias internas Yi, Ya y Y3 calculadas

Se observa que la estructura Pad presenta resonancias a 1GHz aproximadamente lo que hace

difícil el proceso de desincrustación. El modelo utilizado [29] y los revisados en la literatura

[30]-[35] no contemplan que las estructuras de prueba entren en resonancia, así que no es

posible extraer el efecto de los pads, por lo menos para frecuencias mayores a la frecuencia de

resonancia. Sin embargo se asume que el efecto de las parásitas no es muy relevante en el rango

de frecuencias de medición [21], [29] así que se opta por trabajar con los datos tal cual se

midieron. Los datos medidos en DC no presentan este problema.
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5.3 Transistores de Alto Voltaje

La medición de características I-V se realizó utilizando un analizador dinámico de I-V (DIVA

por sus siglas en inglés). Se utilizó el modo de medición "pulsado" debido a que este
método

permite polarizar al transistor en un punto específico y a partir de ahí hacer el barrido de

polarizaciones de interés, con la ventaja de que al estar cambiando el punto de polarización de
manera escalonada y no con una rampa, el transistor no se encuentra sometido a un estrés de

voltaje-corriente continuo y de esta manera disipar menos potencia y se reduce el

calentamiento del dispositivo.

La Figura 5-6 muestra las características de DC medidas en cada transistor (HV8F -

HV64F).
Se realizó un barrido de Vds hasta de 22 Volts, para voltajes de compuerta que van desde 0 V

hasta 5 V con intervalos de 1 V. El voltaje de ruptura medido se encontró cerca de 23V el cual

es más del doble del voltaje de ruptura medido para los transistores CMOS convencionales.
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Figura 5-6. Características I-V experimentales de los transistores de alto voltaje

El amplio rango de Vds de este transistor lo hace atractivo para aplicaciones de potencia, con
la ventaja de obtener mayor potencia con menor área pero sobretodo mucho menor costo ya

que se está utilizando tecnología CMOS estándar.

Se puede observar que la curva de corriente correspondiente a Vg
= 0V en cada una de las

gráficas es aproximadamente cero para voltajes drenaje-fuente de hasta 4V y que para Vds

mayores se presenta una corriente apreciable en el drenaje. Este efecto es indeseable cuando se

desea utilizar al transistor como interruptor ya que para un voltaje de compuerta cero

idealmente no debería fluir corriente a través del transistor. Por esta razón se descarta el uso y

modelado del este transistor de alto voltaje para la implementación de un amplificador Clase E,
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sin embargo este transistor podría tener aplicación como dispositivo de amplificación
analógica.

5.3 Transistores de Bajo Voltaje

La Figura 5-7 muestra las características medidas, se realizó un barrido de Vd, hasta 5 Volts,

para voltajes de compuerta que van desde 0 V hasta 5 V con intervalos de 1 V. El voltaje de

ruptura medido se encontró cerca de 1 IV.

Vds [V]

(a)J.V8F

(c) LV32F

Vd8[VJ

(b) I.V161'

^ 150

« 100

Vds[VJ

(d) LV64F

Figura 5-7. Características I-V experimentales de los transistores de bajo voltaje

La caracterización en frecuencia se llevó a cabo utilizando un analizador de redes HP8510C

(45MHz -50 GHz), se realizo un barrido desde 50MHz hasta 6GHz para diferentes

polarizaciones de drenaje y compuerta (Figura 5-8). La información recopilada tanto en DC y

como en parámetros S será utilizada en el siguiente apartado para el desarrollo de un modelo

de simulación simple RF MOSFET.
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freq. GHz

freq (50.00MHz to 6.000GHz)

Vgs=3V y Vds=2.5V

Figura 5-8. Curvas experimentales de parámetros S del transistor LV64F

5.4 Modelo RF CMOS

El desarrollo del modelo para RF que se presenta a continuación está publicado en [40]. Ahí se

presenta un método para implementar un modelo sencillo y se indica la técnica de extracción

de parámetros utilizada. En el modelo se hace uso de funciones hiperbólicas para representar
los cambios de voltaje efectivo de drenaje de la región lineal hasta la región de saturación y los

cambios entre las regiones de saturación y velocidad de saturación (Figura 5-9). Cabe

mencionar que este modelo se utiliza comúnmente en transistores avanzados de arseniuro de

galio en frecuencias de microondas. Su adaptación al silicio representa un grado de originalidad

que simplifica el modelado en RF.

' Región de
/ saturación de velocidad

Región de saturación

Vsat
Vds

Figura 5-9. Regiones de operación de un transistor RF MOS

El circuito eléctrico equivalente de un RF MOSFET se muestra en la Figura 5-10. Para

expresar las características en altas frecuencias se deben tomar en cuenta las resistencias y
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capacitancias parásitas en el modelo. El modelo propuesto por [40] no contempla la

resistencia r^, en este trabajo se añadió para ajustar mejor el parámetro S^.

GO—wv A/VVOD

Figura 5-10. Modelo propuesto RF CMOS

La corriente de DC en el drenaje pude ser expresada como:

donde:

Id=K (vgs-v,)-vd-\v2 CLM-VFE (5.12)

Vd =Kar^h
rv \

. V
V sal J

(5.13)

^=^,-tanh

*

gs I

v
'
vsal J

(5.14)

CLM = l + Á-V
ds (5.15)

VFE =

i+Hrm-v,)
(5.16)

K: Constante

Vgs: Voltaje compuerta-fuente

Vt: Voltaje de umbral
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Vd: Voltaje efectivo de drenaje

CLM:Modulación de longitud de canal

VFE: Efecto de campo vertical

Vds: Voltaje drenaje-fuente

Vvsat: Voltaje de velocidad de saturación

X: Constante

0: Constante

En un modelo convencional, cada región de operación es descrita por una ecuación diferente

lo que conlleva a problemas de convergencia en los límites de las regiones. Este modelo utiliza

la misma ecuación para las tres regiones. Además, los modelos como BSIM3v3 utiliza

demasiados parámetros que son difícil extracción, mientras que el modelo utilizado aquí

requiere solo 20 parámetros y la medición de los mismos puede hacerse muy fácilmente y sin

cambiar de oblea.

5.4.1 Extracción de parámetros en DC

De las curvas de DC es posible encontrar el voltaje de umbral VT y el voltaje de velocidad de

saturación VVSAT. El voltaje de umbral se obtiene a partir de la curva de la raíz cuadrada de Id
vs. V^ tal y como se muestra en la Figura 5-1 Ib, mientras que el voltaje de velocidad de

saturación de la relación Id vs. V^ como se aprecia en la Figura 5-1 lc.

Comenzando con el transistor con el menor número de dedos (NF =

8) se toman los puntos
de las características medidas Id vs. Vds para un Vd, fijo en la región de saturación y se

construyen las curvas Tf vs. V^ y Id vs. Vp. La curva raíz de Id se puede expresar como:

4Í~é=^(Vm~Vt) (5.17)

que tiene la forma de la recta m,x+b¡, entonces la constante K se encuentra a partir de:

K = 2m\ (5.18)

y el voltaje de umbral es simplemente:
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ff»,

(5.19)

Por otro lado, el segmento recto de la curva Id vs Vgs obedece a la recta m¿x+b2, de donde el

voltaje de saturación de velocidad se encuentra a partir de:

V+-V a -A.
2 m-

(5.20)

es decir

V =-2rv__j_ ^í¿+3
\mi

(5.21)
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Figura 5-11. Extracción de parámetros
de DC del transistor LV8F
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Aplicando el procedimiento de extracción de parámetros en DC a los cuatro transistores se

obtienen los siguientes resultados:

K [mA/V2] Vt[V] Vvsat [V|

8 13.1 0.680 0.817

16 25.1 0.688 0.864

32 48.5 0.751 0.870

64 99.1 0.662 0.873

Tabla 5-1. Parámetros de DC extraídos

Los parámetros Vt y Vvsat presentan pequeñas variaciones atribuibles a la interpretación de las

curvas utilizadas para calcularlos. Para la elaboración del modelo se tomarán fijos ya que estos

parámetros no escalan con las dimensiones del transistor ya que son característicos de la

tecnología utilizada. El parámetro de conductancia K crece linealmente con el número de

dedos, así que se puede modelar simplemente por:

K = 1.5352 -NF + 0.3435
(5.22)

60

40

20

o K

—

Modelo K

c

■3

,0 ¡

0 10 20 30 40 50 SO 70

Número de dedos

Figura 5-12. Modelado del parámetro K

5.4.2 Extracción de resistencias

La extracción de resistencias se realiza mediante la medición de parámetros S de cada transistor

con condiciones de polarización cero, Vgs
= 0 y Vds =0 (Figura 5-13). Al convertir las
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mediciones de parámetros S en parámetros Z se obtienen los valores de las resistencias según
las siguientes ecuaciones:

rg
= real(Zu)-real(Z]2)

rs = real(Zn) - real(Z2l)

rd = real(Z22)- reaI(Z21 )

(5.23)

(5.24)

(5.25)

Las ecuaciones anteriores pueden derivarse del cálculo de parámetros Z del circuito de la

Figura 5-13, cuyas expresiones analíticas se muestran a continuación:

1 1

Zn=rg + rs + -+-

ja>C. jaC2

Z2l=rs +

Z2] = rs +

1

jcvC3

1

jcoC3

Z22 =rd + rs +
— + -

jcvC. jaoC.

(5.26)

(5.27)

(5.28)

(5.29)

donde

C =C -C

(
i i r

+ 4-

V gs «</ ^* )
(5.30)

C =C -C -

*"2 ^gd ^ds

( 1 1 1
+ +

V Cgs Cgd Cds J

Cx=CdsCg

f 1 1 1
+— +

ccc

(5.31)

(5.32)
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GO—WV A/VVOD

Figura 5-13. Extracción de resistencias y capacitancias

Como puede observarse mientras más alta es la frecuencia de medición mejor será la

extracción de las resistencias del transistor. Todas las mediciones de parámetros S se hicieron

desde 50MHz hasta 6GHz. Para el caso del transistor de con NF = 8 se tienen las siguientes
curvas de resistencias:

1 I ' I
'

I ' I ' I ' I
'

I
'

I '
I

'
I '

4.0 4.2 4.4 4.6 4.8 5.0 5.2 5.4 5.6 5.8 6.0 6.2

freq, GHz

Figura 5-14. Extracción de resistencias del transistor LV8F

Se esperaría que las curvas de resistencia, conforme se incrementa la frecuencia, presenten una

pendiente cero, sin embargo debido a que las mediciones se hicieron tan solo hasta 6GHz este

comportamiento no se presentó. Aún así, es posible utilizar el valor de resistencias obtenido en

el punto de frecuencia más alto que se midió (Figura 5-14) y tomarlo como valor inicial para

ajustar las curvas de DC y de parámetros S del modelo con las mediciones. Los valores de las

resistencias rds de cada transistor se optimizaron para ajustar las curvas del parámetro S,2 del
modelo con las curvas experimentales (Figura 5-15).
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S22
S22

freq (50.00MHz to 6.000GHz)

(a) Modelo sm t^,.

freq (50.00MHz to 6.000GHz)

(a) Modelo con Z¿a

Figura 5-15. Efecto de rj, sobre el parámetro S22

Transistor LV64F, V =1, Vj, = IV

Los valores ajustados de resistencias se muestran en la siguiente tabla:

8 15.9 19 5 6500

16 8.8 9.18 3.2 4000

32 8.1 3.7 2.2 1600

64 5 2.4 1.4 1280

Tabla 5-2. Resistencias extraídas
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Figura 5-16. Resistencias de los puertos vs Número de dedos

70

El valor de las resistencias Rd y Rs decrece de manera inversamente proporcional al número de

dedos, sin embargo la curva de Rg prácticamente no presenta cambios entre el transistor

LV16F y el LV32F. Este comportamiento es atribuible al layout implementado, debido a que

en realidad entre el transistor con 16 y 32 dedos no hay una conexión en paralelo de las

compuertas y por eso el valor de resistencia no decrece:

■=> =

Figura 5-17. Efecto del layout sobre Rg.
El número de compuertas en paralelo no

aumentó del transistor de 16 dedos al de 32

Para que el modelo sea escalable con el número de dedos, es necesario que la resistencia de

compuerta sea inversamente proporcional a W, así que si se asume que el layout debe
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efectivamente poner en paralelo todas las compuertas del transistor (lo que se lograría con un

rediseño de la interconexión de compuertas en el layout) entonces se puede calcular una

expresión para Rg utilizando los dos primeros puntos de la curva de resistencia de compuerta

y asumir que es de tipo inverso para obtener una estimación de cómo ésta decrece conforme el

número de dedos se incrementa. Haciendo un ajuste de curvas se pueden derivar las siguientes

expresiones:

93.79yj-'*

(533)
*

NF0M3S

R
18L9

(5341

Rs -

NFo.m<¡
(5'35)

38304.199

NF (5.36)

D _

* ArcO.847
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Figura 5-18. Modelado de Rg, Rd, Rs y Rds

5.4.3 Extracción de capacitancias

La extracción de las capacitancias se realiza a partir de la conversión de las mediciones en

parámetros S a parámetros Y. Las capacitancias son dependientes de la polarización, sin

embargo, en este trabajo se tomará el valor crítico de ellas y se optimizarán para ajustar el

modelo del transistor. Las expresiones analíticas de los parámetros de admitancia del transistor
son:

Yn=ja>(Cgs+Cgd)

Yn=-jcoCgd

Y2i=-Jo>Cgd

Y22=jo>(Cds+Cgd)

(5.37)

(5.38)

(5.39)

(5.40)
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dc donde sc pueden encontrar los valores dc las capacitancias del modelo:

Cg, ={imag(Yn)+imag(Yi2)}/(0

C^
= -imag (Yi2 )/(o = -imag (Y2i )¡m

Cd.={imag(Y2.) + imag(Y21)}/a>

(5.41)

(5.42)

(5.43)

El valor crítico (más alto) ocurre con condiciones de polarización cero en compuerta y

drenador. En el desarrollo del modelo se tomará este valor como punto de partida para ajustar
las curvas de parámetros S del modelo con los parámetros S medidos. A continuación se

muestran las curvas de capacitancia para el transistor LV8F extraídas con Vgs=0 yVds=0

600.0f

800.0.

600 Of-

400 Of-

8" 200.0f-
(J

0.0000

Frecuencia [GH_1

(a) LV8F

Cds"

Cgd

Frecuencia [GHz]

(c) LV32F

B

_

600.0f

Il -A

400.0f-

^

H Cg
300.0f-

Cds

200 Of-

Cgd

0 12 3 4!

iiii

i 6

Frecuencia [GHz]

(b) LV16F

Frecuencia [GHz]

(d)J.Vf.4F

CesffFl CcdffF] CdsífF

8 313.9 70.02 268.9

16 397.6 104.1 305

32 652.9 185 450.7

64 1200 285 800
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Tabla 5-3. Capacitancias extraídas

Puede apreciarse que las capacitancias escalan directamente proporcional al número de dedos.

Ajusfando los valores extraídos a polinomios de primer orden se obtiene:

,-15

Cgs
= (16. 1 1 • NF + 1 57.9)

• M0

Cgd =(3.838- _VF + 45.89)-b.l(r15

C^ = (9.737 -NF + 164) -IjcIO
1-15

(5.44)

(5.45)

(5.46)
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Figura 5-19. Modelado dc capacitancias

En la Figura 5-20 se muestra un comparativo entre las curvas experimentales y las curvas

modeladas para el transistor LV64F:
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S11 S21

freq (50.00MHz to 6.000GHz)
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Figura 5-20. Comparación entre el modelo y la simulación del transistor LV64F
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En la Figura 5-20 se observa que tanto las curvas en DC y los parámetros S existe una

excelente correlación entre los datos medidos y el modelo. Las discrepancias observadas en los
parámetros S comienzan a partir de 2GHz para el parámetro S^, mientras que el parámetro S12
no presenta discrepancias en todo el rango de frecuencias de medición. En el siguiente capítulo
se utiliza el modelo desarrollado para implementar un amplificador de Clase E a 915MHZ.
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Capítulo 6

Diseño delAmplificador Clase E

En
este capitulo se hará el diseño y la simulación de un amplificador clase E a 915 MHz.

Para ello, se utilizarán los criterios de diseño presentados en el capítulo 2 y el modelo del

transistor desarrollado en el capítulo 5.

6.1 Introducción

El estudio del amplificador Clase E comienza del supuesto que el dispositivo conmutador es

ideal, sin embargo, al utilizar transistores como interruptores en RF se deben tomar en cuenta

los elementos parásitos propios del dispositivo. Estos elementos parásitos limitan el uso del

dispositivo en frecuencia y en potencia. En el caso del MOSFET las capacitancias no lineales

entre sus puertos afectan directamente la frecuencia, la linealidad del amplificador y el cálculo

de la red de carga. Las impedancias de los puertos deben considerarse para acoplar la etapa de

preamplificación y la red de carga. También se deben considerar las limitaciones propias de la

tecnología y de las dimensiones del transistor como son el voltaje de ruptura y la cantidad de

corriente disponible.
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6.1.1 Diseño del amplificador Clase E

Para la implementación del amplificador se utilizara un MOSFET de bajo voltaje, lo que

implica que el voltaje entre drenador y fuente estará limitado al máximo soportado por la

tecnología. El modelo matemático del amplificador predice, en el caso ideal, que el voltaje
máximo entre las terminales del dispositivo conmutador será aproximadamente tres y media

veces el voltaje de alimentación (Figura 6-1) así que el voltaje de alimentación que se utilizará

debe ser, al menos, 3.5 veces menor al voltaje de ruptura del transistor. El voltaje de ruptura
medido en el laboratorio fue de 11V así que para el diseño del amplificador se utilizará un Vdd
= 2.5V

Figura 6-1. Voltaje y corriente normalizada entre las terminales del dispositivo conmutador

De acuerdo con las ecuaciones (2.20) y (2.29) el transistor deberá soportar una corriente

máxima de:

i.**.*'2-M-fttBC,Vn0s max s vu (6.1)

Los valores de los elementos de la red de carga dependen de la frecuencia de operación y la

potencia de salida deseados. Como se explicó en el capítulo 2, el amplificador puede ser

implementado utilizando una red de carga en configuración serie o paralelo. Las variables del

diseño están en función de la configuración que se elija:
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VDD Vdd

■dc Lchk

Vs «\

-L

Co Lo

iCs RL V.V'

Idc

Lo
jTYYY\_

Lchk

Cs =t= Co

Cbkx*
:rl
l.

Figura 6-2. (a) Configuración C paralelo (b) Configuración L serie - C paralelo

tn C ParaleloConuguracu

Variables Dependientes Variables Independientes

Carga RI. Frecuencia b)

Filtrado Lo, Co Alimentación Vdd

Ajuste Lx Potencia RF Pout

C.ip. Paralelo Cs

Configuración L Serie — C Paralelo

Variables Dependientes Variables Independientes

Cap. Paralelo Cs Frecuencia w

Filtrado Lo, Co Alimentación Vdd

Potencia RF Pout

Carga RL

Tabla 6-1. Consideraciones de diseño según la configuración de la red de carga

Se elegirá la configuración L serie-C paralelo porque presenta más grados de libertad para el

diseño. Así pues, para una frecuencia de 915MHz, un Vds de 2.5V, una resistencia de carga de

50Q y una potencia de salida de 250mW se obtienen los elementos restantes de la red de carga,

según las ecuaciones (2.37), (2.39) y (2.41):

C. =2.21 5pF

L0=6.S3lnH

Ca = 5.464/.F

(6.2)

(6.3)

(6.4)

una vez elegida la capacitancia C„ se puede estimar la corriente máxima que debe ser soportada

por el transistor, según (6.1) se tiene:

h _,__

* 276.3 mA (6.5)
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Se desea aprovechar la capacitancia parásita que presenta el transistor én su puerto de salida. Si
se considera que Cds es lineal y representa dicha capacitancia, entonces se puede encontrar el
tamaño del transistor que cumpla con tal requisito. La ecuación (5.46) se puede reescribir

como:

1x10"^ -164

9.737
(6.6)

entonces el tamaño del transistor, expresado en número de dedos, será de:

NF = 210.3 (6.7)

el número de dedos debe ser entero, por lo que tomará NF-21 1 dedos, lo que significa que el

ancho del canal del transistor será de 2025.6f¿m. Las características en DC estimadas se

muestran a continuación:

_Vgs=5.000

_Vgs=4.000

_Vgs=3.000
<n

_Vgs=2.000

_Vgs=1 000

Vds[V]

Figura 6-3. Características en DC

Mientras que las características en parámetros S para el transistor con NF=21 1 son:
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S22

freq (50.00MH2to 2 OOOGHz)

Figura 6-4. Modelo dc las curvas dc parámetros S

Vds = 2.5VyVg=l V

A continuación se presenta la simulación con elementos ideales, posteriormente se

implementará el amplificador con el modelo del transistor y elementos concentrados, para
finalmente implementarlo con líneas de transmisión.

6.2 Amplificador Clase E Ideal

Utilizando elementos ideales se realiza la simulación del amplificador diseñado en la sección

anterior. El circuito de simulación se presenta a continuación:
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V DC
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Lopt*A/W{8ín(Ph¡}+cí»<Phi)*E

HTIVAR
^^

VARI

Vg^02

Vp=2

Figura 6-5. Esquemático amplificador clase E

El amplificador clase E ideal considera que la etapa de filtrado cuenta con un factor de calidad

adecuado para permitir que solo la frecuencia fundamental este presente en la carga. En el

diseño del circuito se propuso una resistencia de carga de 50Q, el cual según la simulación,

utilizando (6.8), se tiene una Q
= 1 (Figura 6-6). Si se desea aumentar el factor de calidad solo

queda aumentar la resistencia de carga debido a que el factor de calidad está relacionado de

manera directamente proporcional a la resistencia de carga y no es posible modificar L0 ni C0
sin modificar las condiciones de operación en clase E, según las ecuaciones (2.25) y (2.26)

Q =

BW

§

40

20-

Q== 10,RL = 5000
IÜ Q=5,RI. = 25Ü__

/v Q=1,RL = 50Q

E
-20-

-40-

-60-

:
'

■ -M\
'

(0

__ K<3

i

(6.8)

Frecuencia [Hz]

Figura 6-6. Respuesta en frecuencia de la red de carga
Efecto de la resistencia de carga
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Figura 6-7. Características Clase E ideal con Q = 1

00 0.2 0.4 00 0.8 1.0 1.2 14 1.8 1.8 2.0 22

tiempo [ns]

La curva de voltaje en el interruptor, Vs, no cumple con la condición de conmutación suave

definida por (2.5) y (2.6), lo que ocasiona que existan picos de corriente en el interruptor.
Aumentado el factor de calidad a 5 (incrementando RL cinco veces) las características del

amplificador se mejoran notablemente:
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Figura 6-8. Características Clase E ideal con Q = 5

6.2 Amplificador Clase E con RF CMOS

A continuación se simula el amplificador utilizando el modelo de transistor y elementos

concentrados. Es necesario acoplar la fuente de excitación a la compuerta del transistor a la

frecuencia de operación, para ello se diseña la red de entrada de tal manera que presente el

complejo conjugado del parámetro Sn a la entrada del transistor.
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Figura 6-9. Acoplamiento dc la red dc la fuente dc excitación

La red de acoplamiento que cumple con este criterio y la respuesta en frecuencia vista por la

fuente de excitación cuando la red está conectada al transistor en el punto de polarización se

muestran a continuación:

O
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(b)

Figura 6-10. Red de acoplamiento de entrada

El punto de polarización es Vg
= 0.655 y Vd

= 2.5V

Al aumentar el valor de la resistencia de carga RL, el circuito LC toma los siguientes valores:

L0 =6.831/i//

C0 = 5A64pF

(6.9)

(6.10)
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Figura 6-12. Características clase R MOS RF

Vg
= 0.655V

Vd = 2.5V

Pin= 14 dBm

Se observa que el voltaje en el transistor no cumple con la condición de conmutación suave,

debido al efecto de los elementos parásitos del transistor. Sokal en [1] propone una técnica

para volver ajustar la red de tal manera que de nuevo el voltaje llegue al final de su periodo con

pendiente cero y que el voltaje de conmutación sea nulo.
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Figura 6-13. Formas de onda típicas para un voltaje Vas desentonado

El procedimiento para ajustar la red no implica cálculos. Es en sí una técnica empírica que

utiliza el conocimiento de cómo afectan cada uno de los elementos de la red para ajustados

individualmente, pero de manera sistemática (Figura 6-14), y así conseguir las condiciones de

operación deseadas. El procedimiento original esta planteado para una red de carga serie, para
la configuración L serie-C paralelo, el procedimiento es similar al presentado en [1]:

Decrecer Co
.
Lo Incrementar Cs

tiempo

Decrecer Cs
Tncrementar Co, Lo

Figura 6-14. Efectos del ajuste de los componentes de la red de carga

Aplicando esta metodología, se modifican lo siguientes elementos de la red:

L„
- S.SnH (6.11)
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C0=4.ipF (6.12)

y las nuevas curvas quedan:
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Figura 6-15. Características clase E MOS RF optimizadas

Según la teoría del amplificador clase E, el capacitor Cs aporta corriente a la red de carga cada

vez que el dispositivo conmutador está abierto, en caso contrario, la aportación de corriente es

por parte del transistor, tal y como se indica en las ecuaciones (2.1) y (2.3).

Figura 6-16. Curva ideal de corriente en el transistor y en el capacitor Cs

En la Figura 6-16 se aprecia que la corriente del capacitor Cs es negativa por un intervalo de

tiempo. Por esta razón, cuando se utiliza la capacitancia parásita del transistor como parte de la



red de carga dd amplificador clase E, siempre habrá una comente negativa entre las terminales

del dispositivo debida a la carga almacenada en C¿, y en C^:

03

02

|
0.1

s

E 0.0

8
-0.1

0 0 0 2 0.4 0.8 0 8 1.0 " 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2

_

(3)
time, i

"

00 0.2 04 06 0.8 1.0 "2 1.4 1.6 1.8 2.0 2.2

(W
time, ,..ec

Figura 6-17. Corriente en el transistor

La corriente en el transistor es la contribución de 1^ + Ic^ +Icgs

Las potencias de entrada, salida, DC y figuras de mérito del amplificador a 915MHZ con

elementos concentrados se muestran en la siguiente tabla:

34.2 117.0 220.0 53.20 48.8

Tabla 6-2. Potencias de entrada, salida, DC y figuras de mérito

del amplificador a 915MHZ

6.3 Amplificador Clase E con Elementos Distribuidos

La implementación del amplificador con líneas de transmisión se realiza tal y como se describió

en el capítulo 2. Así pues, se determinaron la impedancia característica Z0 y la longitud eléctrica

1 de una línea de transmisión serie y un stub abierto:

-linea de transmisión serie:

Zo=50.6.Q
1 = 61.2a

L = 8.8nH (Equivalente concentrado)

-Stub abierto

Z= 67.6Q

1 =45°

C =

2.57pF (Equivalente concentrado)
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Figura 6-18. Amplificador clase E con lincas dc transmisión
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Figura 6-19. Características amplificador con líneas de transmisión

Las características de voltaje y corriente se muestran en la Figura 6-19. De nuevo el voltaje en

el transistor no está entonado, entonces aplicando de nuevo el método de ajuste de Sokal se

recalculan los elementos de la red de carga para cumplir con la condición de voltaje nulo:
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-Línea de transmisión serie:

Z0= 55.6 Q

1 =61.2°

L = 8.8nH equivalente concentrado)

-Stub abierto

Z0= 67.6Q

1 =45°

C = 2.57pF (Equivalente concentrado)

-Resistencia de carga

R = 425 Q
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Figura 6-20. Características optimizadas del amplificador con líneas de transmisión

30.12 176.6 323.5 54.3 53.7

Tabla 6-3. Potencias dc entrada, salida, DC y figuras dc mérito del amplificador
con líneas de transmisión a 915MHZ
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Capítulo 7

Conclusiones y Trabajo futuro

7.1 Conclusiones

En este trabajo se diseñó y simuló un amplificador de potencia clase E utilizando tecnología
AMI CMOS 0.5j_m a una frecuencia de operación de 915MHz. A diferencia de otros trabajos

publicados, el diseño del amplificador presentado parte desde el diseño del dispositivo
transistor, tomando en consideración aquellos aspectos de layout que comúnmente se omiten

en el diseño físico de dispositivos de baja frecuencia.

Con la intención de alcanzar una potencia de salida mayor a la soportada por la tecnología
utilizada, se investigó acerca de la posibilidad de implementar transistores de potencia con

tecnología de bajo voltaje, para ello se pasaron por alto algunas reglas de diseño del proceso de

fabricación, con la intención de incrementar el voltaje de ruptura del dispositivo y así poder

operar a mayores voltajes. Así pues, se diseñaron y construyeron cuatro transistores de

potencia en tecnología de bajo voltaje con una longitud de canal de 0.75u y un ancho de canal

que varía desde 78.6jim hasta 614 [_m. Se caracterizaron en el laboratorio y se consiguió con

éxito el objetivo de incrementar el voltaje de ruptura a 23V que es el doble de voltaje que

soporta un dispositivo convencional fabricado en esta tecnología. Sin embargo, el dispositivo

presentó corrientes apreciables para Vds mayores a 4V con un Vg de 0 V, lo cual no permite
utilizarlo como interruptor y por esa razón se descartó su uso en el amplificador de potencia
clase E. Sin embargo las características corriente-voltaje del transistor de potencia construido
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indican que el dispositivo tiene aplicaciones de amplificación analógica y bien puede ser

utilizado en amplificadores clase A, B, AB o C, en los que el transistor no opera como

interruptor sino como fuente de corriente.

Para la tecnología AMI CMOS 0.5[_m no existen modelos de distribución libre que representen

el comportamiento del transistor a altas frecuencias. Por ello, en este trabajo se desarrollo un

modelo simple que con tan sólo 20 parámetros representa muy bien el comportamiento de un

transistor MOS tanto en altas frecuencias como en DC. La elaboración del modelo se llevo a

cabo mediante el siguiente procedimiento:

• Se diseñaron cuatro transistores de bajo voltaje con una longitud de canal de 0.6[i y un

ancho de canal que varía desde 78.6[_m hasta 614[xm. Se diseño una celda básica con

ocho transistores en la cual se cortocircuitaba las compuertas de los dispositivos por
ambos lados con la intención de reducir la resistencia de compuerta, también se

dispuso de una conexión al substrato cada cuatro dedos con la finalidad de disminuir la

resistencia de fuente a substrato.

• Se diseñaron plataformas de prueba para poder realizar mediciones sobre oblea de los

transistores diseñados con la finalidad de descartar los efectos parásitos introducidos

por el empaquetado. El diseño de las plataformas de prueba se apegó a las regías de

diseño que propone el fabricante de las puntas de prueba. Se fabricaron estructuras de

prueba para cada transistor además de tres estructuras dummy con el propósito de

caracterizar las estructuras para posteriormente restar su efecto sobre las mediciones.

• Se realizaron mediciones en DC y con parámetros S en el rango de frecuencias que va

desde 50MHz hasta 6 GHz y con ellas se realizó un análisis experimental para

determinar los componentes parásitos y los parámetros que modelan la operación del

transistor en DC. Una vez conocidos los elementos que definen a cada transistor se

observó como escalaban respecto al ancho del canal y con base en ello se construyó ton

modelo del transistor CMOS en función de su número de dedos.

Con el modelo desarrollado se diseñó y simuló un amplificador clase E con líneas de

transmisión a 915 MHz. Los resultados de simulación arrojaron que el hecho de utilizar la

capacitancia parásita del transistor como parte de la red de carga del amplificador produce que

siempre exista una corriente en el transistor cuando este presenta un voltaje entre sus

terminales, lo que ocasiona que la eficiencia de conversión de DC a RF7 se vea reducida. El

amplificador diseñado presentó una potencia de salida de 176.6mW con eficiencia del 54.3% y

un PAE del 53.7%
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7.2 Trabajo Futuro

A continuación se detallan los puntosa considerar como trabajo futuro:

Analizar e investigar el fenómeno presentado por los transistores de alto voltaje diseñados y

fabricados en este trabajo. Sin embargo, como el transistor puede operar como dispositivo de

amplificación analógica sería interesante encontrar alguna aplicación para este transistor.

Las estructuras de prueba deben ser estudiadas con más detalle a fin de evitar resonancias que

no permitan aplicar un método de desincrustación adecuado.

Fabricar el transistor con el que se realizaron las simulaciones, caracterizarlo para corroborar la

validez del modelo.

Investigar a profundidad la causa de la relativa baja eficiencia del amlplificador.
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Apéndice A

Análisis Completo del amplificador Ideal

Asumiendo un ciclo de trabajo de 0.5, un factor de calidad Q alto, elementos concentrados

ideales y un interruptor ideal, el análisis parte de la suposición que la corriente en la carga es

puramente senoidal. Cuando el conmutador está cerrado la corriente a través del conmutador

es la suma de la corriente de salida i„(Q) mas la corriente constante IDC proveniente de la fuente

de voltaje VDD, esto es

i.=h{0)+ldc O<0<x (A.1)

asumiendo que la corriente en la carga es senoidal la ecuación anterior se puede escribir como:

i, =Iosen(0 + <p) + Idc O<0<n (A.2)

donde IDC es la componente de DC en la corriente del capacitor debida a la fuente de

alimentación VDD, I„ es la amplitud de la corriente senoidal en la carga y tp es al ángulo de

defasamiento introducido por la red de carga. Cuando el conmutador está abierto, la corriente

de carga del capacitor Cs es:
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ic=io(0) + Id. 7t<0<2n

es decir:

<aCs—vs{e) = h^rx(0 + (p) + Idc n<0<2n (A.3)

donde vs(6) es el voltaje entre las terminales del interruptor. La operación del amplificador
debe estar sujeta a las condiciones de voltaje de conmutación nulo y conmutación suave que se

pueden expresar como:

Voltaje de conmutación .N /n\ n __ /i _-

nulo 0 V,(e) = 0 O<0<7t

Conmutación

iii)—v(0)J

d0
sK '

= 0

(A.4)

(A.5)

(A.6)
9-ln

Integrando (A.3) y aplicando la condición dada por (A.4) e se puede encontrar el voltaje en el

conmutador:

vs(0) = -^ ^[Iosen(0+<p) + ldc}i0' (A.7)

vs(0) =
——

[ldc(0-7t)-Io(cos(0 + (p) + cos(p)'] n<0<2n (A.8)

El valor pico normalizado de la corriente senoidal IP se puede encontrar aplicando la primera
condición de conmutación suave dada por (A.5):

vs^)U-pr[^-2i0coS<p]
= o

coC.
(A.9)
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'o =

n

2cosp
(A.10)

mientras que tp se calcula a partir de (A.4):

^e) =^%+I^<9 + <P)\
dG

(A.11)

d0
sK '

'
2cosfl>

1 tan©

2
_

Í2
p = atan| —

\

V# /

= 0 (A.12)

(A.13)

Conociendo el valor del ángulo de defasamiento dado por la ecuación anterior se pueden
derivar las relaciones trigonométricas coseno y seno para el ángulo tp:

2

tan^ =
—

n

(A.14)

sen <p
_

2

costp n

(A15)

sen^.
=—

cos^. (A.16)

sen2^> = —rcos2^
n

(A.17)

haciendo uso de la identidad trigonométrica fundamental sen2(x)+cos2(x)=l, se tiene
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4
— eos2 <p + eos2 q>

= 1
it

(A.18)

entonces:

cosp
=

__■

V*2+4
(A.19)

sustituyendo (A.19) en la ecuación anterior se obtiene el valor de la función seno:

sen^.
=

Vtf2+4
(A.20)

evaluando estas relaciones trigonométricas en (A.10), (A.8) y (A.2) se obtienen expresiones

para el voltaje y la corriente en el interruptor independientes del ángulo de fase:

¿0 =
Vtf2+4

ldc (A.21)

v.(') =
4

oC.
0 cos0- sen 0

2 2
(A.22)

4(*W*
TT

1 +—-sen#-cos#
2

(A.23)

La relación entre la corriente directa la fuente de alimentación se encuentra asumiendo que el

voltaje promedio entre las terminales del conmutador es igual al voltaje de la fuente de

alimentación:

r--¿f*.M*-¿r v*>

Idc=™CsVDD (A.25)
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al multiplicar la ecuación anterior por VDD se encuentra la expresión que describe la potencia
disipada en DC:

PJ.=ncoCy}s' DD (A.26)

El valor de la potencia disipada en RF se encuentra a partir de la corriente promedio de la

corriente de salida:

1
'.+r

iL=-l RLW* (A.27)

Voltaje y Corriente Máxima en el Conmutador

Derivando la ecuación (A.22) e igualándola a cero se puede encontrar el ángulo en el que

ocurre el máximo:

j?.W-<*.
n

l-cos0-i— sen#
2

= 0 (A.28)

lo que implica que:

l-cos0+—sen# = 0
2

(A.29)

expresando la ecuación anterior en términos de la tangente de la mitad del ángulo:

1-tanQfl) n{ 2tan(^fl)
~l + tan2(¿0)+2\l + tan2({0)

= 0 (A.30)
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simplificando:

tan(£0)[2tan(£0) + >r] = O (A.31)

esta ecuación tiene múltiples soluciones:

0,=O (A.32)

0L=2 atanl — \±nn (A.33)

sin embargo el máximo ocurre en el intervalo n < 0 < 2n ,
es decir para n- +1:

^max -2 atan

f ^

2)
+ 7C (A.34)

utilizando la identidad:

atanjc + atan— -•

X

n

2

n

1*2

X>0

X<0
(A.35)

y conociendo que (p=atan(2/7i), el ángulo donde ocurre el máximo se puede escribir como:

0^=29 + * (A.35)

las relaciones trigonométricas para el ángulo máximo son:

Sen^,nax=- / .

V4 + 7T2
(A.36)
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A + n
(A.37)

finalmente, al evaluar las ecuaciones (A.35), (A.36) y (A.38) en la expresión del voltaje en el

interruptor se tiene:

V^=2<pnV.DD

V » 3 562F"

(A.38)

(A.39)

De la ecuación. (A.2) se observa que ocurre un máximo local cuando la función seno es

unitaria, es decir:

_max p dc (A.40)

sustituyendo el valor de IP dado por (A.16) finalmente se obtiene que la corriente máxima es:

(

1+
_

— +1

V

ldc

J

*'._,»_ * 2.86/^5 max ac

(A.41)

(A.42)
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