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CAPÍTULO V 

MODELO DISTRIBUIDO EN PEQUEÑA SEÑAL Y DE 
RUIDO DE TRANSITORES DE EFECTO DE CAMPO 
 
 

V.1. INTRODUCCIÓN 
Los modelos en pequeña señal de transistores de efecto de campo generalmente son 

implementados sin tener en cuenta los efectos distribuidos de los electrodos de puerta, 
drenador y fuente. Estos modelos predicen confiablemente el comportamiento de los 
transistores hasta una frecuencia de 20 GHz [1]-[4]. Sin embargo, cuando las dimensiones de 
los electrodos, en particular de la puerta, son del mismo orden de magnitud que la longitud de 
onda, se empiezan a presentar efectos distribuidos. Tales efectos generan cambios en los 
valores del circuito equivalente, así como en su comportamiento en ruido. Por lo que es de 
esperarse que utilizando un modelo que incluya los efectos de propagación a lo largo de los 
electrodos del dispositivo, se obtenga un circuito equivalente que modele mejor el 
comportamiento del dispositivo, tanto en pequeña señal como en ruido. 

En la literatura se han propuesto modelos en pequeña señal que tienen en cuenta los 
efectos distribuidos de los electrodos de puerta, drenador y fuente, [5]-[12]. En [5] se utiliza un 
análisis electromagnético para obtener los parámetros S de un HEMT considerando los 
efectos de propagación de los electrodos. De forma similar, en [6] se desarrolla un análisis de 
onda completa, cuyos resultados se utilizan para obtener un circuito equivalente de los 
electrodos; el circuito equivalente del transistor intrínseco no varía. Sin embargo, en estos 
métodos se considera el análisis del dispositivo completo, asumiendo que se tienen 
únicamente un dedo. Por otro lado, en [7] y [8] se considera un transistor con más de un dedo, 
donde se aplican simulaciones electromagnéticas de los electrodos (estructura pasiva) para 
obtener un circuito equivalente que modele sus efectos. Además, en este caso el FET ha sido 
divido en partes elementales, utilizando un circuito equivalente similar al de los modelos 
concentrados para representar la parte activa del FET en cada bloque. De forma similar, en 
[9]-[12] el transistor se divide en bloques o ‘slices’ y la parte activa de cada bloque se modela 
igual que en los modelos concentrados. El análisis del comportamiento de los electrodos es 
diferente entre las referencias [9]-[12]. En [9]-[11] el electrodo de fuente se considera como un 
bus a tierra, incluyendo únicamente una inductancia parásita total. En [9]-[10] los efectos de 
los electrodos de puerta y drenador se modelan a partir de ecuaciones de líneas acopladas en 
un medio no-homogéneo, mientras que en [11] estos son tratados como líneas de transmisión. 
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En [12] el efecto de los electrodos se modela con elementos concentrados, donde sus valores 
se obtienen a partir de un análisis en modo par e impar.  

Así mismo, se han propuesto modelos de ruido que incluyen los efectos distribuidos del 
dispositivo. En [13]-[14] se desarrolla el análisis de ruido a partir de una sección elemental del 
FET. El modelo en pequeña señal de esta sección incluye las fuentes de ruido asociadas al 
transistor intrínseco y a los elementos pasivos, como las resistencias de acceso y los debidos a 
los efectos distribuidos de los electrodos. Las fuentes de ruido intrínsecas se representan en la 
configuración de admitancia modelándolas en función de los parámetros R, P y C, 
presentados en [15]. La matriz de correlación total del dispositivo se obtiene por 
superposición, sumando las contribuciones de cada una de las secciones elementales del FET. 
Recientemente, en [16] se han presentado resultados del análisis en pequeña señal y de ruido 
del FET, donde cada bloque se considera como una red de 6 puertos (3 entradas, 3 salidas) de 
líneas de transmisión activas, la solución de cada bloque se obtiene aplicando las leyes de 
Kirchhoff y la transformada de Laplace. 

Por otro lado, es interesante el poder determinar las fuentes de ruido intrínsecas de una 
sección elemental, incluyendo los efectos distribuidos de los electrodos del FET, con la 
posibilidad de utilizarlos en aplicaciones de CAD o bien en modelos aplicados por las 
foundries para la fabricación de estos. En este sentido en la literatura se han presentado 
métodos para obtener las fuentes de ruido intrínsecas de una sección elemental, a partir de 
medidas de ruido a frecuencias de microondas. En [17]-[18] se propone un método para extraer 
las fuentes de ruido intrínsecas del dispositivo utilizando medidas con tuner de los cuatro 
parámetros de ruido. En este caso, se considera el modelo de temperaturas, [19], para describir 
el comportamiento de las fuentes de ruido intrínsecas, las cuales se asume que no están 
correladas. Alternativamente, en [20] se modelan las fuentes de ruido intrínsecas en función de 
los parámetros R, P y C o modelo de admitancia, [15],[21], cuyos valores se obtienen 
ajustando a un grupo de factores de ruido medidos para diferentes impedancias de entrada. 
Sin embargo, en este método los efectos del electrodo de fuente se modelan como una 
resistencia e inductancia parásita que se incluyen en el bloque de la región activa, además se 
desprecia el acoplamiento entre los electrodos de puerta y drenador.  

Así, en este trabajo de Tesis se propone un modelo en pequeña señal y de ruido de un 
FET, teniendo en cuenta los efectos de propagación de los electrodos de puerta, drenador y 
surtidor. Este se basa en un modelo de bloques o ‘slices’, [3],[18],[22], en donde el FET se 
divide en N secciones elementales. Para su análisis cada bloque o sección se representa en 
configuración de cascada, que su vez es el resultado de dos matrices en cascada: una que 
modela el área activa del FET y otra que modela el efecto de los electrodos, [23]. El 
comportamiento total del FET se obtiene por superposición de cada uno de los bloques, 
agregando al final los efectos debidos a los PADs. 

En el análisis de ruido se consideran, en cada sección elemental, dos fuentes de ruido 
intrínsecas en configuración híbrida, [24], asociadas a la región activa del FET, y fuentes de 
ruido térmicas debidas a los elementos pasivos, asumiendo que las fuentes de ruido 
equivalentes entre secciones no están correladas. Para obtener las fuentes de ruido intrínsecas 
del FET, y con esto calcular sus parámetros de ruido, se aplica la técnica F50, [25], donde 
únicamente se toman lecturas del factor de ruido para una impedancia de fuente, en diferentes 
puntos de frecuencia. 

A continuación se describe el desarrollo para obtener el modelo distribuido en pequeña 
señal y ruido de un FET, así mismo se muestran resultados de los parámetros S y de ruido 
estimados con el modelo distribuido propuesto. Como caso particular, se aplica el modelo de 
Pospieszalski de las fuentes de ruido intrínsecas, [19], para extraer los parámetros de ruido del 
FET teniendo en cuenta los efectos distribuidos de los electrodos.  
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V.2. MODELO DISTRIBUIDO EN PEQUEÑA SEÑAL  
Para obtener el modelo tanto en pequeña señal como de ruido, el transistor se divide en N 

secciones elementales de ancho de puerta Wu’, con Wu’=Wu/N; donde Wu es el ancho unitario 
de puerta, que se calcula a partir del ancho total del FET, W=Wu*Nbd, con Nbd igual al 
número de dedos.   

El circuito equivalente de cada sección elemental se muestra en la Figura V.1. La región 
activa del FET se representa de forma similar al modelo concentrado, considerando que en 
este caso los valores de los elementos están escalados para una sección elemental, como se 
describe más adelante. Los electrodos se modelan como líneas de transmisión, una resistencia 
con una inductancia en serie y una capacidad en paralelo, incluyendo las inductancias mutuas 
y capacidades entre electrodos. 
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Figura V.1 Modelo del FET para un ancho de Wu’ 

 
 

V.2.1. MATRIZ ABCD DE UNA SECCIÓN ELEMENTAL DEL FET 
Cada sección elemental se modela como una red de seis puertos, ordenados como D-D’-

G-G’-S-S’, que a su vez se divide en dos redes: una que caracteriza la matriz impedancias, Z, 
de los electrodos, y otra que caracteriza la matriz admitancias, Y, de la región activa del FET, 
de las resistencias de acceso y de las capacidades de los electrodos [12], como se muestra en la 
Figura V.2. 
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Figura V.2 Esquema del FET, divido en la impedancia de los electrodos, Z, y la admitancia de la parte activa 

del transistor y capacidades de los electrodos, Y 
 



Capítulo V. Modelo distribuido en pequeña señal y de ruido de transistores de efecto de campo 

 118

Y

S G DIDk-1IGk-1ISk-1

VD
k-1VG

k-1VS
k-1

Z

IDkIGkISk

VD
kVG

kVS
k G' D'S'

Y

S G DIDN-1IGN-1ISN-1

VD
N-1VG

N-1VS
N-1

Z

IDNIGNISN

VD
NVG

NVS
N G' D'S'

 
Figura V.3 Interconexión en cascada entre cada sección elemental del FET 

 
Se puede observar que ambas matrices, Z e Y, están conectadas en cascada, y a su vez 

cada sección está conectada a otra en cascada, [2], como se muestra en la Figura V.3. En 
consecuencia el análisis para obtener el circuito equivalente se desarrolla utilizando 
expresiones de voltaje y corriente a la entrada de un multipuerto en función del voltaje y 
corriente a la salida, que describen la configuración de puertos en cascada, [14],[22],[26], como 
se muestra a continuación: 
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donde A es el producto entre la matriz de las líneas (electrodos), A1, y de la parte activa del 
FET, A2, que incluye las resistencias de acceso, RS y RD, y las capacidades de los electrodos, 
Figura V.4: 
 

1 2= ⋅A A A         (V.2) 
 

La matriz A1 se define en función de la impedancia de los electrodos, como: 
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donde ZD, ZG y ZS son la impedancia del electrodo de drenador, puerta y fuente, 
respectivamente:  
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Ldd, Lgg, Lss son las inductancias propias de la línea; Lgd, Lsg, Lsd son las inductancias mutuas 
y Rdd, Rgg, Rss, ldd, lgg y lss son los valores internos del electrodo, que dependen de la 
frecuencia. Para calcular estos términos se emplea el procedimiento presentado en las 
referencias [12],[27]-[28], que se describe en el Anexo E. En las referencias mencionadas se 
hace el análisis considerando la fuente a tierra, calculando únicamente Ldd, Lgg; sin embargo, 
teniendo en cuenta que el FET es simétrico, asumimos que Lss es igual a Ldd y que las 
inductancias mutuas, Lsg y Lsd, son despreciables. 
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Figura V.4 Esquema de una sección elemental del FET, para su análisis en configuración de cascada 

 
A2 se expresa, como: 
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donde YT es una matriz de admitancia de tres puertos, que incluye los efectos de la región 
intrínseca del FET, Yint, de las resistencias de acceso, RS y RD, y de la matriz de capacidades 
de los electrodos, como se muestra en la Figura V.4 y Figura V.5. 
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Figura V.5 Elementos de la matriz de admitancia YT 

 
Entonces YT se define como: 
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donde la matriz de admitancia, Y3x3

int, de 3x3, es: 
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con Yint igual a: 
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y la matriz de capacidades de los electrodos, C, se expresa como: 
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donde CGS, CGD y CDS son las capacidades entre los electrodos, calculadas en el Anexo E.  
CGG, CDD y CSS son las capacidades entre el electrodo y el plano de tierra, que se calculan de 
la expresión de capacidad para dos líneas paralelas, [29], es decir: 
 

0
1 ,             con  ,        y    ,    
N

x u
XX eff

W WC X G D ó S x g d ó s
h

ε ε= = =    (V.10) 

 
εeff es la permitividad efectiva del sustrato, ε0=8.854·10-12 F/m es la permitividad en el espacio 
libre, Wx es el ancho trasversal del electrodo y Wu es el ancho de puerta que es igual a la 
longitud de los electrodos, como se muestra en la Figura V.6. En (V.10) se puede observar 



Capítulo V. Modelo distribuido en pequeña señal y de ruido de transistores de efecto de campo 

 121

que CXX es la capacidad de correspondiente a cada sección elemental, dado que ya se está 
dividiendo por N. También se considera una capacidad Cg0 asociada al canal bajo la puerta, 
Figura V.1 y Figura V.4. Sin embargo, se asume que es muy pequeña, del orden de unas 
cuantas décimas de fF. 
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Figura V.6 Dimensiones de los electrodos del FET 

 
Los valores de RS, RD y de los elementos intrínsecos del FET para un sección elemental, 

se calculan a partir del modelo concentrado, escalándolos adecuadamente y restando los 
efectos de los electrodos, tal como se describe en el siguiente apartado. 
 
 

V.2.2. ESCALADO DE LOS ELEMENTOS CONCENTRADOS DEL FET 
Para que A1 y A2 puedan ser calculadas es necesario escalar todos los elementos del FET. 

Las reglas que se siguieron están basadas en el manual de Philips Microwave Limeil (PML, 
ahora OMMIC), [30]. Los elementos del FET intrínseco, Yint, de una sección unitaria de 
ancho Wu’ se calculan escalando los valores calculados con el circuito concentrado:  
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Además, a las capacidades intrínsecas se restan los efectos de los electrodos: 
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El subíndice c indica que son los valores calculados a partir del modelo concentrado, 

C13
2x2, C12

2x2 y C23
2x2 son capacidades equivalentes de la matriz C (expresión (V.9)) para un 

puerto conectado a tierra, [12]:  
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En el Anexo F se describe el desarrollo para obtener las expresiones (V.13)-(V.15). En el 

Anexo E y ecuación (V.10) se han obtenido directamente las expresiones de los elementos de 
los electrodos para una sección elemental. Los valores de las resistencias RS y RD de la región 
de vaciamiento quedan definidas como: 
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Los términos Rdd·N y Rss·N son las resistencias internas para cada dedo y considerando 

una estructura en π del transistor, se asume que están en paralelo, donde Nbd_d (=Nbd/2) es el 
número de dedos de drenador y Nbd_s (=Nbd/2+1) es el número de dedos de fuente. 
 
 

V.2.3. ENSAMBLADO DE CIRCUITO EQUIVALENTE DISTRIBUIDO 
Para definir la terminal de puerta del transistor como puerto de entrada y la del drenador 

como salida, que es la configuración habitual de medida tanto de parámetros S como del 
factor de ruido, primero se una obtiene matriz total del ancho de puerta unitario, Wu, en 
configuración de cascada; posteriormente, se reordenan los puertos para agrupar las tensiones 
y corrientes de forma consecutiva; a continuación, se transforma la matriz resultante a la 
configuración de admitancia y aplicando el concepto de partición de matrices se obtienen la 
matriz de admitancias del FET correspondiente a la configuración deseada (terminal de 
entrada: puerta, terminal de salida: drenador), esto sin incluir el efecto de los PADs. 

Entonces, la matriz total, en configuración de cascada, AT, del ancho de puerta unitario, 
Wu, se calcula como: 

N
T =A A       (V.17) 

 
A ha sido definida en (V.2). Reordenando la ecuación (V.1) para agrupar de forma 
consecutiva las tensiones y corrientes a la entrada, respecto al vector de tensiones y corrientes 
a la salida: 
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y N1 es una matriz de permutación:  
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Am, Bm, Cm y Dm son matrices de 3x3. Una vez reordenados los puertos, se transforma la 

matriz Amod a la configuración de admitancia, Ymod. 
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Para obtener una matriz de admitancia equivalente, Yeq, como una red de 2 puertos, se 

utiliza el concepto de partición de matrices [31]-[32], clasificando los puertos en ‘internos’ y 
‘externos’. En este caso, se asume que los primeros están en circuito abierto y los segundos 
son el puerto de entrada y salida del dispositivo. Para aplicar el procedimiento se consideran 
dos posibles configuraciones de los puertos de entrada-salida del transistor, [13]:  

• Configuración G-D’: la entrada es por G y la salida por D’, Figura V.7(a). 
• Configuración G-D: la entrada es por G y la salida por D, Figura V.7(b). 
En ambos casos el surtidor está conectado a tierra. En la práctica la configuración habitual 

es la primera, y en general es la que se considera más adelante en la presentación de 
resultados, no obstante, en el análisis se tienen en cuenta las dos opciones. 
 

(a) Configuración G-D'

Modelo
DistribuidoS

G
D

S'
G'
D'

(b) Configuración G-D

Modelo
DistribuidoS

G
D

S'
G'
D'

 
Figura V.7 Modelo del FET incluyendo elementos parásitos del PAD 

 
Separando la matriz de admitancia en puertos externos e internos: 

 
ext ee ei ext

int ie ii int

     
= ⋅     

     

I Y Y V
I Y Y V

     (V.22) 
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con  

( )†ee ei

ie ii

 
= ⋅ ⋅ 

 
2 mod 2

Y Y
N Y N

Y Y
    (V.23) 

 
donde los puertos externos son los puertos de entrada-salida, G y D’ ó G y D, y los puertos 
externos internos son los puertos G’ y D o bien G’ y D’, según sea el caso. N2 es una matriz 
de permutación que se expresa según la configuración definida: 
 

1 0 0 0 0 0
0 0 0 0 1 0

            '
0 0 0 1 0 0
0 1 0 0 0 0

1 0 0 0 0 0
0 1 0 0 0 0

            
0 0 0 1 0 0
0 0 0 0 1 0

para G D

para G D

 
 
  −
 
 
 = 
 
 
  −
 
 
 

2N     (V.24) 

 
Se puede observar que la matriz definida por (V.23) es de 4x4, donde cada sub-matriz es 

de 2x2, debido a que el surtidor está conectado a tierra. 
Teniendo en cuenta la condición de carga  Iint=-YLVint, donde YL representa la admitancia 

de carga de los nodos internos, la cual es nula si se considera que dichos nodos están en 
circuito abierto. Entonces, la matriz Yeq es: 
 

1
eq ee ei ii ie

−= = − ⋅ ⋅ext

ext

IY Y Y Y Y
V

    (V.25) 

 
La expresión (V.25) se define para un dedo de puerta. De tal forma que para una 

estructura con más de un dedo, considerando que éstos están en paralelo o configuración π 
(por ejemplo, la estructura mostrada en la Figura V.8), Yeq total se obtiene multiplicando por 
el número de dedos, Nbd. 
 

bdN= ⋅eqT eqY Y      (V.26) 
 
donde YeqT es una matriz de 2x2. 
 

G D

S

S
 

Figura V.8 Estructura de un FET de 2 dedos  
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V.2.4. ELEMENTOS PARÁSITOS DEL PAD 
Finalmente se agregan elementos parásitos debidos a los PADs, como se muestra en la 

Figura V.9. 
 

Modelo distribuido
del FET

YeqT

S

G D

Cpgd Cpdd

LG LD

LS

 
Figura V.9 Modelo del FET incluyendo elementos parásitos del PAD 

 
Los elementos, Cpgd, Cpdd, LG, LS y LD, se definen como: 

 
( )
( )

2 2 2x2
11 12

2 2 2 2
22 12

_

_

Cx
pgd pg

x x
pdd pd

gg gg gd
G g

bd

ss ss
S s

bd s

dd dd gd
D d

bd d

C C C

C C C C

L L
L L

N
LL L
N

L L
L L

N

= − +

= − +

+ +
= −

+
= −

+ +
= −

l

l

l

     (V.27) 

 
Cpg, Cpd, Lg, Ld y Ls son elementos parásitos calculados a partir de medidas del FET en pinch-
off y frío respectivamente, [33]-[35]. A las capacidades de PAD se restan las capacidades de  
los electrodos, de igual forma que a las inductancias parásitas se les han restado las 
inductancias de los electrodos (expresión (V.27)). La expresión de C12

2x2 ha sido definida en 
(V.14), las otras dos capacidades equivalentes de los electrodos, C11

2x2 y C22
2x2, se definen 

como: 
 

2 2 33
11

33

x GS SS GD GS DS
GG

C C C C C CC C
C

+ +
= +    (V.28) 

2 2 33
22

33

x DS SS GD GS DS
DD

C C C C C CC C
C

+ +
= +    (V.29) 

con: 
33 DS GS SSC C C C= + +       (V.30) 

 
En el Anexo F se describe el desarrollo para obtener estas expresiones. Para agregar los 

elementos de los PADs, la admitancia YeqT se transforma a la configuración de impedancia, se 
agregan los elementos inductivos, posteriormente se transforma a la configuración de 
admitancia y se agregan las capacidades parásitas, finalmente la matriz de admitancia total se 
transforma a parámetros S. 
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( )
( )2

0
0

G S S

S D S

pgd

pdd

j L L j L
j L j L L

j C
j C

ω ω
ω ω

ω
ω

⇒

+ 
= +  + 
⇒

 
= +  

 
⇒

eqT eqT

eqT eqT

eqT2 eqT2

DUT eqT2

DUT DUT

Y Z

Z Z

Z Y

Y Y

Y S

   (V.31) 

 
 

V.3. MODELO DISTRIBUIDO DE RUIDO [23],[36],[37]  
El desarrollo del modelo de ruido se basa en un análisis de matrices de correlación, 

[31],[38]. A la matriz de correlación intrínseca se agregan las contribuciones de ruido de los 
elementos pasivos, incluidos los debidos a los electrodos, es decir, se realiza el proceso de 
ensamblado de cada una de las contribuciones de ruido, para obtener la matriz de correlación 
total. El ensamblado de las fuentes de ruido del FET se resume en los siguientes pasos: 
primero se obtiene la matriz de correlación de un bloque unitario, posteriormente se calcula la 
matriz de correlación para un dedo, y sumando el efecto de todos los dedos se determina la 
matriz de correlación del FET, sin incluir los PADs. Finalmente se agrega la contribución de 
dichos PADs, determinando así la matriz de correlación total del dispositivo. 

El objetivo de obtener un modelo de ruido es el poder separar la contribución de las 
fuentes de ruido intrínsecas de las fuentes de ruido térmicas; de tal forma que estas puedan ser 
expresadas, a través de la matriz de correlación total, en función del factor de ruido medido en 
diferentes puntos de frecuencia para una determinada impedancia de entrada. Aplicando el 
mismo principio de la técnica F50, las fuentes de ruido intrínsecas se modelan mediante un 
polinomio en frecuencia, donde los coeficientes de dicho polinomio se calculan mediante una 
regresión en frecuencia; con lo que el comportamiento de ruido del FET puede ser 
completamente caracterizado, así como sus parámetros de ruido. 
 
 

V.3.1. ENSAMBLADO  
El circuito equivalente de un bloque unitario, de ancho Wu’, incluyendo las fuentes de 

ruido de la región activa y de los elementos pasivos se muestra en la Figura V.10. Las fuentes 
de ruido de la región intrínseca se modelan mediante la representación en configuración 
híbrida (egs−ids), cuya matriz de correlación se define como: 
 

2 *int int
11 12
int int * 2
21 22

gs gs ds

ds gs ds

e e iC C
C C i e i

  
 = = 
    

intC     (V.32) 

 
No obstante, como se indica más adelante, el desarrollo puede ser aplicado a un modelo 

de admitancia o de temperaturas. En cuanto a los elementos pasivos, se asume que estos 
generan ruido térmico que es función de su parte real y de la temperatura ambiente. 

Teniendo en cuenta que cada sección elemental se representa mediante una matriz de seis 
puertos en configuración de cascada, su matriz de correlación también se define para una red 
de seis puertos en su representación en cascada, CA, la cual a su vez es resultado de dos 
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matrices de correlación en cascada: una que modela el comportamiento de ruido de los 
electrodos, CA1, y otra que modela la región activa más las resistencias de acceso, RD y RS, y 
las capacidades de los electrodos, CA2. 
 

Modelo de ruido
del FET

intrínseco

S

G

D

S'

G'

D'
ID

k-1

IGk-1

IDk

IGk

IS
kISk-1

 CGD

 CDSRddldd

Lgg

Ldd

Lgd

Lsg

Rgg
lgg

RssLss lss

Lsd

 CGS

edd

egg

ess

 CSS

 CDD

 CGG

RD

RS

Rds
 Cds

Ri

 Cgs

 Cgd

S'

G' D'

egs

idsgmVgs

gm=gm0e
-jωτ

eRS

eRD

Y1

Yint_GD, Cint

Yint

A2, CA1
A1, CAe

 Cg0

 
Figura V.10 Circuito equivalente, para un bloque de ancho Wu’, incluyendo las fuentes de ruido intrínsecas y 

térmicas 
 
Se asume que los electrodos generan ruido térmico, cuya matriz de correlación en 

configuración de cascada, CA1, se obtiene a partir de las matrices de correlación individuales 
de cada electrodo, que a su vez se definen en función de su impedancia equivalente: 
 

 
 =  
  

AD

A1 AG

AS

C 0 0
C 0 C 0

0 0 C
     (V.33) 

†0 1 1 014 Re
1 1 1 1 1 1

X X

X

Z Z
kT

Z
 −      

= ⋅ ⋅ ⋅      −      
AXC   (V.34) 

 
donde ZX, con X=D, G ó S, es la matriz de impedancia del electrodo de drenador, puerta y 
surtidor, respectivamente, definidas previamente en (V.4). Para calcular la matriz de 
correlación CA2, primero se transforma la matriz de correlación intrínseca, Cint, a la 
configuración de admitancia: 
 

  ( )†= ⋅ ⋅int int
Y M MC P C P      (V.35) 

 
donde PM es la matriz de paso de la configuración híbrida a la configuración de admitancia, 
[24]: 
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int_
11
int_

21

0
1

GD

GD

Y
Y
 

=  
 

MP       (V.36) 

con 
int_GD = −int GDY Y Y       (V.37) 

gd gd

gd gd

C C
j

C C
ω

− 
=  − 

GDY      (V.38) 

 
Yint es la matriz de admitancia del FET intrínseco definida en (V.8). Agregando la matriz de 
correlación de la capacidad Cgd: 
 

 ( )†= ⋅ ⋅ +int int GD
Y_GD M M YC P C P C     (V.39) 

( )( )†
2 akT= +GD GD GD

YC Y Y      (V.40) 

 
Ta es la temperatura ambiente y k es la constante Boltzmann definidas previamente. De (V.39) 
se observa que CY_GD

int es una matriz de 2x2 (definida para una configuración G’-D’ con S’ 
conectada a tierra, Figura V.10), por lo que el siguiente paso es transformar ésta a una 
configuración de tres puertos (D’-G’-S’): 
 

 ( )†= ⋅ ⋅int int
Y3x3 1 Y_GD 1C H C H      (V.41) 

1 0
0 1
1 1

 
 =  
 − − 

1H       (V.42) 

 
A continuación se agrega la contribución de las resistencias RD y RS: 

 

( ) ( )( )†1 1− −
= ⋅ ⋅ +int int int R

ZR 3x3 Y3x3 3x3 ZC Y C Y C    (V.43) 

0 0 0
4 0 0

0 0
a D

S

kT R
R

 
 =  
  

R
ZC      (V.44) 

 
Como siguiente paso se transforma CZ

R a la configuración de admitancia y finalmente se 
obtiene CA2 utilizando la matriz de permutación, HYA, para obtener la configuración (D-D’-G-
G’-S-S’) de 6x6 puertos: 
 

( ) ( )†= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅A2 YA 1 ZR YA 1C H Y C H Y     (V.45) 

( )
1

1
0 0 0
0 0
0 0

D

S

R
R

−

−
  
  = +  
    

int
1 3x3Y Y     (V.46) 
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0 0 0
0 1 0
0 0 0
1 0 0

0 0 0
0 0 1

 
 − 
 

=  − 
 
 

−  

YAH       (V.47) 

 
Sustituyendo (V.39), (V.41) y (V.43) en (V.45), se puede expresar CA2 en función de Cint: 

 
( )( ) ( ) ( ) ( )† † †= ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅int GD R

A2 M M Y YA 1 Z YA 1C H P C P C H H Y C H Y  (V.48) 

( ) 1−
= ⋅ ⋅ ⋅int

YA 1 3x3 1H H Y Y H     (V.49) 
 

Una vez que CA1 y CA2 han sido determinadas, se calcula CA para una sección elemental, 
como, [38]: 
 

( )†= + ⋅ ⋅
1 2A A 1 A 1C C A C A      (V.50) 

 
Así, para N bloques en cascada, considerando que éstos son iguales, la matriz de 

correlación para un dedo, CAbd, se define como: 
 

 ( ) ( )†

1
bd

N
k k

k

− −

=

= ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅∑ 1 2 1

1 1
A A 1 AC A C A C A A    (V.51) 

 
donde A es la matriz en cascada de 6x6 de cada sección unitaria (expresión (V.2)). Para 
obtener la matriz total del Nbd número de dedos, considerando que éstos están en paralelo, 
CAbd se transforma a la configuración de admitancia, de tal forma que se puede obtener el 
valor total sumando directamente la matriz de cada dedo. Para esto se sigue un procedimiento 
similar al desarrollado en el apartado V.2.3, donde se obtiene la matriz equivalente del FET 
en función de los puertos que se hayan establecido como entrada y salida (Figura V.7). 
Entonces, antes de transformar CAbd a la configuración se admitancia se reordenan los puertos 
de acuerdo a la configuración definida en (V.18), utilizando para ello la matriz de 
permutación N1 (expresión (V.20)). Posteriormente se aplica la matriz de paso, PAY, para 
transformar a la configuración de admitancia: 
 

( ) ( )††1 1

1

N
k k

k

−

=

= ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅∑ -
Y AY 1 A1 1 A2 1 AY 1C P N A C A C A P N A   (V.52) 

1

1

−

−

 − ⋅
=  
  

m m
AY

m

D B I
P

B 0
     (V.53) 

 
donde ‘I’ es una matriz identidad de 3x3 y ‘0’ es una matriz de ceros de 3x3, Bm y Dm son 
matrices de 3x3 definidas en (V.19). Para indicar la configuración de entrada-salida de los 
puertos: G-D’ o G-D (Figura V.7), se aplica la matriz de permutación N2 que corresponda 
(expresión (V.24)). Utilizando un análisis de multipuertos o de partición de matrices, [31]-[32], 
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se determina la matriz de correlación en configuración de admitancia para un dedo del FET, 
como se describe a continuación. Incluyendo las fuentes de ruido en la ecuación (V.22): 
 

ext ee ei ext ext

int ie ii int int

       
= ⋅ +       

       

I Y Y V
I Y Y V

i
i

     (V.54) 

 
en donde iext representa las fuentes de ruido de los puertos externos o puertos de entrada-
salida (G’ y D ó G y D) e iint representa las fuentes de ruido de los puertos internos (G y D’ o 
G’ y D’), teniendo en cuenta en ambos casos que el surtidor se conecta a tierra (sección 
V.2.3). Las matrices Yee, Yei, Yie e Yii han sido definidas previamente en (V.23). 
Considerando que la condición de carga es: Iint=-YLVint+iL, donde iL es la fuente de ruido de 
la admitancia de carga YL de los nodos internos, que es nula si se considera que éstos están en 
circuito abierto y por tanto iL también es igual a cero. Haciendo Vext=0 para obtener Iext en 
función de las corrientes de ruido, como se escribe a continuación: 
 

( ) 1
ext ei ii int ext

−= +I Y Y i i      (V.55) 
 

Renombrando Iext como IN, con la única finalidad de señalar que este vector representa 
corrientes de ruido, y expresando en forma matricial, tenemos que: 
 

N = ⋅2I H i       (V.56) 

( ) 1
ei ii

− =  2H I Y Y       (V.57) 

ext

int

 
=  
 

i
i

i
      (V.58) 

 
Entonces, para obtener la matriz de correlación se aplica la siguiente operación: 

 
† † †

2 2N N = ⋅ ⋅ ⋅I I H Hi i       (V.59) 
 
donde †⋅i i  es igual a la matriz CY después de aplicar la matriz de permutación, N2. †

N NI I  
define la matriz de correlación, para un dedo, en configuración de admitancia:  
 

( )†
2 2= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅Yeq 2 Y 2C H N C H N      (V.60) 

 
Así, la matriz de correlación total se obtiene al multiplicar CYeq por el número de dedos, 

Nbd: 
 

   bdN= ⋅YeqT YeqC C       (V.61) 
 

Hasta este punto se ha calculado la matriz de correlación para todo el FET, pero sin incluir 
el efecto de los PADs. Para incluir éstos, primero se suma la inductancia del surtidor y 
posteriormente se agregan los cuadripolos de los PADs de puerta y drenador, Figura V.11. 
Entonces, CYeqT se transforma a la configuración de impedancia para agregar directamente la 
inductancia de fuente, LS: 
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( )†
= ⋅ ⋅ZeqT eqT YeqT eqTC Z C Z      (V.62) 

 
donde ZeqT=(YeqT)-1 e YeqT ha sido definida en (V.26). Sin embargo asumiendo que la 
inductancia de fuente está libre de ruido, la expresión (V.62) permanece invariable. 
Finalmente, se transforma la matriz CZeqT a la configuración en cascada para agregar los 
cuadripolos de los PADs, calculando así la matriz de correlación total, CAT: 
 

( )†= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅AT PADG AZ ZeqT PADG AZC A P C A P     (V.63) 
 
donde PAZ es la matriz de paso de la configuración de admitancia a la de cascada de CZeqT y 
APADG es matriz ABCD de puerta, definidas como: 
 

_11

_ 21

_ 21

1

10

S

S

S

eqTL

eqTL

eqTL

Z
Z

Z

 
− 

 =  −
 
  

AZP       (V.64) 

S S

S S

L L
j

L L
ω
 

= +  
 

SeqTL eqTZ Z      (V.65) 

2

1
1

G

pgd G pgd

j L
j C L C

ω
ω ω

 
=  + 

PADGA      (V.66) 

 
LG y Cpgd son la inductancia y la capacidad parásita de puerta, respectivamente, restando el 
efecto de los electrodos, definidas en (V.27). 
 

Modelo distribuido del FET,
incluyendo fuentes de ruido

YeqT, CYeqT

S

G D

Cpgd

Cpdd

LG LD

LS

APADG APADDZeqTLS  
Figura V.11 Modelo del FET incluyendo fuentes de ruido y elementos parásitos de los PADs 

 
 

V.3.2. DESENSAMBLADO  
A partir de (V.63) se puede expresar la matriz de correlación intrínseca en función de los 

elementos del circuito equivalente y de la matriz de correlación total. Sustituyendo 
previamente las ecuaciones (V.33), (V.48), (V.52), (V.60)-(V.62) en (V.63), para escribir CAT 
en función de Cint: 
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( ) ( )† †

1 1

N N

k k k k
k k= =

= + ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅ ⋅ ⋅∑ ∑GD int
AT ext Y M MC C M C M M P C M P      (V.67) 

donde:   

( ) ( ) ( )† †1 1

1 1
1

1

N N
k k

k k
k k

k
k

k
k

bdN

− −

= =

−

−

= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ + ⋅ ⋅

= ⋅ ⋅ ⋅

= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅
= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅ ⋅

∑ ∑ R
ext A1 Z

1

1 YA 1

PADG AZ eqT 2 2 AY 1

C Q A C Q A R C R

M Q A A H

R Q A A H Y
Q A P Z H N P N

       (V.68) 

 
Cint se obtiene despejando directamente de (V.67): 

 

( ) ( )† †

1 1

N N

k k k k
k k= =

⋅ ⋅ ⋅ ⋅ = − − ⋅ ⋅∑ ∑int GD
M M AT ext YM P C M P C C M C M       (V.69) 

 
Llamando ∆ a la parte derecha de la igualdad (V.69) y haciendo un cambio de variable: 

 

( )†

1

  ;       
N

k k k k
k=

= ⋅ ⋅ = ⋅∑ int
M∆ F C F F M P         (V.70) 

 
Desarrollando la parte derecha de (V.70) para expresarla en función de los elementos de la 

matriz Cint, tenemos:  
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int
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donde los vectores a, b, c y d son: 
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       (V.72) 

 
En (V.71) se considera únicamente la determinación de C12

int dado que C12
int=(C21

int)*. La 
ecuación (V.71) define un sistema de ecuaciones, de tal forma que si se conocen los 
elementos de las matrices Fk y ∆ se puede caracterizar completamente Cint. Sin embargo, para 
calcular los elementos de ∆ es necesario conocer CAT. Por otro lado, en (V.69) y (V.70) se 
observa que el procedimiento previamente descrito, para ensamblar o desensamblar las 
fuentes de ruido del FET, se puede aplicar a otro tipo de configuración de la matriz Cint; para 
ello basta con modificar la matriz de paso PM, por ejemplo, si se considera la configuración de 
admitancia entonces PM será igual a la matriz identidad.  
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V.3.3. APLICANDO F50 AL MODELO DISTRIBUIDO 
Expresando el factor de ruido, medido en un Nf número de frecuencias, en función de la 

impedancia presentada a la entrada del dispositivo, Zs
i (i=1…Nf), y en términos de la matriz 

de correlación total del dispositivo en configuración de cascada, CAT, [38]: 
 

( ) ( ) ( )
† *

0

1  ;        1
4 Re

i i
TRT s si

s

F Z Z
kT Z
⋅ ⋅  = + =   

ATZ C Z Z         (V.73) 

 
donde Zs

i=Rs
i+j·Xs

i. Notar que el factor de ruido indicado en (V.73) es el mismo que se ha 
indicado en capítulos anteriores como FDUT. Multiplicando (V.70) a la izquierda por Z y a la 
derecha por Z† tenemos: 
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     (V.75) 

 
Multiplicando (V.69) a la izquierda por Z y a la derecha por Z† y sustituyendo (V.73), ∆’ 

es igual a: 
 

( ) ( ) ( )††
0

1

' 4 Re 1
N

i i
i s TRT s k k

k

kT Z F Z
=

 ∆ = − − ⋅ − ⋅ ⋅  ∑ GD
ext YZ C Z Z M C Z M       (V.76) 

 
Se puede observar que las ecuaciones definidas en (V.75) y (V.76)  pueden ser calculadas 

a partir de los elementos del circuito equivalente (extraídos con medidas de parámetros S), de 
medidas del factor de ruido y de la impedancia Zs

i. Cabe aclarar que Zs
i puede tomar un valor 

arbitrario, sin embargo con la finalidad de evitar oscilaciones se busca que sea una 
impedancia adaptada, por lo que usualmente a la medida de FTRT(Zs

i) se le llama medida de 
factor de ruido de impedancia adaptada, F50.  

Notar, que si tiene un número redundante de frecuencias medidas, Nf >4, el sistema (V.74) 
es un sistema lineal sobre-determinado. Aplicando la técnica F50, donde se asume que los 
elementos de la matriz de correlación intrínseca tienen un comportamiento suave con la 
frecuencia y que pueden interpolarse con un polinomio de orden L, [25], es decir: 
 

( ) ( )int int int int int int
11 22 12 12

1
 ;       , ,  Re  y Im

L
l l

ij ij ij
l

C f C C C C C C
=

= =∑       (V.77) 

 
Considerando un polinomio de orden L=1 se genera el siguiente sistema sobre-

determinado lineal de ecuaciones: 
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El sistema (V.78) se resuelve aplicando una pseudo-inversa a la matriz de elementos (Jx)k

i  
(con x=1, 2, 3 y 4) de tamaño Nfx8, donde las incógnitas son los coeficientes del polinomio de 
los elementos de Cint. Estos valores son empleados como valores iniciales en un algoritmo de 
optimización que estima Cij

0 y Cij
1 de tal forma que se obtenga el mejor ajuste al factor de 

ruido medido, [36]. Además, el uso de la función de error de Huber permite descartar puntos 
de medida que salen de un margen de validez.  

El orden de optimización se desarrolla de los elementos más sensibles a los menos 
sensibles, [35]: primero se calcula C22

0 y C22
1 por pseudo-inversa, posteriormente se optimiza 

cada uno de los elementos de acuerdo al siguiente orden: Re(C12)0, C11
0, C22

0, C22
1, Re(C12)1, 

Im(C12)0 y C11
1. Con la finalidad de evitar mínimos locales se imponen tres condiciones que 

deben de cumplir los elementos de Cint, ajustando con esto los límites de cada incógnita: 
• La auto-correlación de cada una de las fuentes, C11

int y C22
int, debe ser positiva 
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>
       (V.79) 

 
• La magnitud del factor de correlación entre las fuentes de ruido de ruido intrínsecas, 

CH
int, tienen un valor entre 0 y 1. 
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int int
11 22

0 1H
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C C
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⋅
      (V.80) 

 
 

V.4. PARÁMETROS S ESTIMADOS CON EL MODELO DISTRIBUIDO 
La extracción del circuito equivalente empleando el modelo distribuido se aplicó a dos 

tipos de dispositivos: un PHEMT ED02AH de Philips Microwave Limeil (ahora OMMIC) de 
0.2 µm de longitud de puerta y a un HEMT de FhG-IAF, con longitud de  puerta de 0.3 µm. 
Para abreviar al PHEMT se le asigna el acrónimo de tscXxY, donde X es el número de dedos, 
Nbd, e Y es el ancho unitario de puerta, Wu en µm; de forma similar al HEMT se le asigna el 
acrónimo xZY, donde Y es Wu en µm y Z hace referencia a la longitud de puerta en 10·µm. 

En la Tabla V.1 se listan las características físicas de cada transistor (Figura V.12) 
necesarias para calcular los elementos del circuito equivalente de los electrodos (apartado V.2 
y Anexo E). Estos valores fueron tomados de los manuales de la Foundry correspondiente a 
cada dispositivo. 

Los elementos de los electrodos se presentan en la Tabla V.2. Estos resultados están 
indicados por unidad de longitud, en donde para obtener los valores de una sección elemental 
basta con multiplicar por Wu y dividir por el número de bloques, N. 
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Tabla V.1 Características y dimensiones de los electrodos y sustrato del FET 

Proceso  ED02AH 
PML, V2.0 

FaG-Iaf 0,3 
µm 

Nombre FET  tscNbdxWu * xWgWu * 
Permitividad relativa,  εr 12.9 12.9 
Conductividad,  σ (107/Ω·m)  2.57 4.098  
Altura de la metalización de los electrodos de 
fuente y drenador t (µm) 1.25 1 

Altura de la metalización del electrodo de puerta tg (µm) 0.369 1 
Altura del sustrato H (µm) 100 300 

Ws (µm) 5.5 3.75 
Wg (µm) 0.2 0.3 Ancho electrodo 
Wd (µm) 5.5 3.75 
Ssg (µm) 1.5 0.5 Ancho Gap 
Sgd (µm) 1.5 0.5 

Nbd: número de dedos,  
Wu ancho unitario de puerta o longitud del electrodo, 
Wg, longitud de puerta o ancho de electrodo. 

 

WgWs

εr

Wu

h

t

Wd

tg t

σ

Ssg Sgd

Source Gate Drain

 
Figura V.12 Dimensiones de los electrodos y del sustrato del FET 

 
Tabla V.2 Elementos del circuito equivalente de los electrodos del FET 

 tscNbdxWu xWgWu 

Elementos distribuidos de los electrodos 
CGS (fF/µm) 0.05 0.07    
CDG (fF/µm) 0.05 0.07 
CSD (fF/µm) 0.09 0.09 
CDD (fF/µm) 6.28e-3 1.43e-3 
CGG (fF/µm) 0.23e-3 1.14e-3 
CSS (fF/µm) 6.28e-3 1.43e-3 
Ldd (pH/µm) 0.64 0.60 
Lgg (pH/µm) 0.94 0.72 
Lss (pH/µm) 0.64 0.60 
Lgd (pH/µm) 0.32 0.30 
Elementos internos de los electrodos @40 GHz        
ldd (fH/µm) 56.50 66.92 
lgg (fH/µm) 66.97 124.60 
lss (fH/µm) 56.50 66.92 
Rdd (Ω/µm) 0.01 0.02 
Rgg (Ω/µm) 0.51 0.08 
Rss (Ω/µm) 0.01 0.02 
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Los elementos de una sección elemental del transistor intrínseco se calculan de acuerdo a 
las reglas de escalado indicadas en el apartado V.2.2. Los valores de los elementos 
intrínsecos, [35], se optimizan para hacer un ajuste fino entre los parámetros S estimados con 
el modelo distribuido y los parámetros S medidos, donde los valores iniciales se calculan a 
partir de los resultados de un modelo concentrado. La Tabla V.3 lista los elementos del 
circuito equivalente calculados utilizando un modelo concentrado (Capítulo II, apartado II.2) 
y optimizados para ajustar el modelo distribuido, de cuatro FETs: dos PHEMT (tsc4x15 y 
tsc4x50) y dos HEMT (x350 y x375). Los elementos intrínsecos que se indican en la tabla 
como resultados de la optimización son valores sin escalar, por ello estos elementos se 
indican con un subíndice c, de acuerdo a las expresiones (V.11)-(V.12). 
 

Tabla V.3 Elementos parásitos e intrínsecos del circuito equivalente del FET calculados con el modelo 
concentrado y optimizados para ajustar el modelo distribuido 

 tsc4x15 tsc4x50 x350 x375 

Punto de 
Polarización 

Vds=1.5 V, 
Ids=17.4 mA 

Vds=1.5 V, 
Ids=3.25 mA 

Vds=1.5 V, 
Ids=38.4 mA 

Vds=1.5 V, 
Ids=11.3 mA 

 Modelo 
Concentrado 

Optimizados 
modelo 

Distribuido 

Modelo 
Concentrado 

Optimizados 
modelo 

Distribuido 

Modelo 
Concentrado 

Optimizados 
modelo 

Distribuido 

Modelo 
Concentrado 

Optimizados 
modelo 

Distribuido 

Elementos 
Parásitos         

Cpg (fF) 32.29  20.27  3.98  8.86  
Cpd (fF) 0.2  23.21  9.43  8.58  
Lg (pH) 38.11  46.95  32.36  34.79  
Ld (pH) 41.94  3.75  19.31  22.48  
Ls (pH) -5.67  -3.3  2.12  0.6  
Rg (Ω) 8.29  5.08  5.71  4.08  
Rd (Ω) 11.14  5.11  5.13  1.97  
Rs (Ω) 10.85  4.8  5.21  2.14  

Elementos 
Intrínsecos         

Ri_c (Ω) 5.87 5.90 5.02 4.80 1.57 1.55 6.39 6.58 
Rds_c (kΩ) 428.6 363.81 263.07 224.56 505.93 403.61 369.94 318.17 
Cgs_c (fF) 53.37 60.46 119.65 138.42 158.00 188.61 143.93 164.75 
Cgd_c (fF) 11.62 13.35 37.73 45.15 22.68 27.22 33.22 39.16 
Cds_c (fF) 34.56 39.00 41.97 47.53 24.21 29.05 35.83 40.68 

gm0_c 0.025 0.025 0.047 0.0481 0.042 0.044 0.044 0.045 
τ_c (ps) 0.30 0.25 1.21 1.12 0.71 0.68 1.01 1.05 

 
En la Tabla V.4 se listan los valores de los elementos del transistor intrínseco para una 

sección elemental y los elementos del PAD (apartado V.2.4).  
En la Figura V.13 se comparan los parámetros S estimados con un modelo concentrado y 

con el modelo distribuido y los parámetros S medidos hasta 40 GHz. En general, se observa 
que los resultados estimados coinciden las medidas en todo el margen de frecuencia con un 
error RSS (mean Root-Sum-Square) medio menor al 1%. En particular, para los transistores 
PHEMT se observa mayores diferencias entre S12 medido y estimado, debido a que la 
inductancia de la fuente (LS) no modela con suficiente confiabilidad el comportamiento de 
PAD. Ello se debe a que el electrodo de fuente y el PAD se interconectan mediante un via-
hole, del cual se intuye que también puede tener un efecto capacitivo; de tal forma que el via-
hole se podría modelar mediante una inductancia en paralelo con una capacidad. De hecho, 
dicho efecto se observa al obtener una inductancia negativa, como se muestra en los 
resultados de Ls en la Tabla V.3. En los HEMTs la mayor diferencia entre los parámetros S 
medidos y estimados se observa en S11, no obstante, éstas generan un error RSS menor a 5%. 
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Los parámetros S estimados con el modelo distribuido se han obtenido aplicando 
diferentes números de celdas unitarias, N, en que se divide el FET. Sin embargo, se ha 
observado que la influencia de este valor es prácticamente despreciable en el cálculo de los 
parámetros S, debido principalmente a que se aplica un procedimiento de optimización final a 
los elementos intrínsecos para ajustar los parámetros S estimados con el modelo distribuido  a 
los parámetros S medidos.  
 
 

Tabla V.4 Elementos del circuito equivalente del FET, utilizando el modelo distribuido 

 tsc4x15 Tsc4x50 x350 x375 

Punto de 
Polarización 

Vds=1.5 V, 
Ids=17.4 mA 

Vds=1.5 V, 
Ids=3.25 mA 

Vds=1.5 V, 
Ids=38.4 mA 

Vds=1.5 V, 
Ids=11.3 mA 

Número bloques, N 10 10 10 10 
Número de dedos, Nbd 4 4 2 2 
Elementos Intrínsecos 

Ri (Ω) 236.13 192.06 31.058 131.62 
Rds (kΩ) 14.55 8.98 8.07 6.36 
Cgs (fF) 1.39 3.06 8.89 7.43 
Cgd (fF) 0.21 0.73 0.82 1.15 
Cds (fF) 0.80 0.59 0.81 1.07 

gm0 0.0006 0.0012 0.0022 0.0022 
τ (s) 0.254 1.122 0.68 1.01 

RD (Ω) 441.43 190.50 86.16 14.74 
RS (Ω) 431.22 182.73 95.98 30.47 

Elementos de PAD 
Cpgd (fF) 32.26 20.16 3.94 8.81 
Cpdd (fF) 0.05 22.70 9.32 8.41 
LG (pH) 33.11 30.30 3.81 0 
LD (pH) 34.27 0 0 0 
LS (pH) 0 8.38 0 0 

     
Error M-RSS (%) 

(Modelo Distribuido)  0.69 0.98 0.78 0.72 

Error M-RSS (%) 
(Modelo Concentrado)  0.72 0.83 0.23 0.43 
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Figura V.13 Parámetros S medidos y estimados utilizando un modelo concentrado y distribuido de los FETs: (a) 
tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=17.4 mA;(b) tsc4x50 con Vds=1.5 V, Ids=3.25 mA; (c) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 

mA; (d) x375 con Vds=1.5 V, Ids=11.28 mA 
 
 

V.5. EXTRACCIÓN DE LOS PARÁMETROS DE RUIDO DE UN FET 

V.5.1. MATRIZ DE CORRELACIÓN INTRÍNSECA Y PARÁMETROS DE RUIDO EN FUNCIÓN DEL 
NÚMERO DE CELDAS UNITARIAS, N 

Se han estimado los parámetros de ruido aplicando la técnica F50 al modelo distribuido, 
descrita en la sección V.3.3, de dos de los transistores de los que se han presentado 
previamente los elementos de su circuito equivalente: tsc4x15 y x350. Con la finalidad de 
observar qué efecto tiene el número de celdas unitarias, N, en que se divide el FET, se han 
obtenido resultados de los parámetros de ruido en función de éste. 

En este caso, a diferencia de los parámetros S, se observa cierta dependencia en la 
extracción de los parámetros de ruido respecto N. En la Figura V.14 se presentan los 
parámetros de ruido estimados escalando con un diferente número de celdas, N. En los 
resultados obtenidos para tsc4x15 no se distinguen diferencias importantes al variar N; sin 
embargo, en los resultados de x350 se observa que a frecuencias superiores de 15 GHz, 
cuando el número de celdas, N, es mayor a 1, el factor de ruido mínimo (Fmin) es menor, al 
igual que la magnitud del coeficiente de reflexión óptimo (|Γopt|), mientras que la resistencia 
equivalente de ruido (Rn) y la fase de Γopt (Φopt) permanecen prácticamente invariables. La 
respuesta en frecuencia de Fmin de x350 coincide con resultados presentados en publicaciones 
previas, [16],[17],[39],[40], en donde para calcular los parámetros de ruido se tienen en cuenta 
los efectos distribuidos de los electrodos, en éstas Fmin crece hasta cierta frecuencia y 
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posteriormente decrece por efectos de los electrodos; la frecuencia donde se tiene el cambio 
de tendencia de Fmin es función básicamente del ancho de puerta del dispositivo. Por otro lado, 
esto último explica que el número de celdas N en que se divide el transistor, tenga mayor 
influencia en el transistor x350 que en el transistor tsc4x15, debido a que el primero tiene un 
mayor ancho de puerta, Wu, por lo tanto el efecto de los electrodos es mayor. De hecho, de 
acuerdo a la literatura, para Wu>50 µm y f>20 GHz los efectos distribuidos de los electrodos 
empiezan a ser más importantes, [13],[14].  

En la Figura V.14 también se comparan los parámetros de ruido estimados con la técnica 
F50 aplicada al modelo concentrado. Se observa que los resultados de los parámetros de ruido 
estimados con N=1 presentan menor diferencia respecto a los estimados con el modelo 
concentrado que cuando N>1.  

Por otro lado, en la Figura V.14 también se observa que para N>5 los resultados de los 
parámetros de ruido son prácticamente constantes. Esto se puede notar con mayor claridad en 
la Figura V.15, que muestra las gráficas de los elementos de la matriz de correlación 
intrínseca, Cint, para diferentes valores de N. Se observa que C22

int y en el caso del transistor 
x350 la parte real e imaginaria de C12

int tienden a un valor constante cuando N incrementa. 
Para tsc4x15 los valores de C12

int presentan poca dependencia respecto a N. Mientras que 
C11

int es mayor debido a que es proporcional a Ri y ésta a su vez es directamente proporcional 
a N (expresión V.11). Sin embargo, el comportamiento del factor de correlación entre las 
fuentes de ruido, CH

int, es prácticamente independiente de N, como se muestra en la Figura 
V.16, lo cual se atribuye a que de forma global se mantiene el mismo comportamiento de 
correlación entre las fuentes de ruido, lo que varía es la contribución de cada una de ellas en la 
respuesta total. 

En la Figura V.17 se presentan los elementos de la matriz de correlación total del 
dispositivo, CAT. En general, se observa que el número de N tiene mayor influencia en 
Re(CAT,12), sin embargo, este parámetro tiene menor influencia en el cálculo de los parámetros 
de ruido, como se puede observar al derivarlos de la expresión de la matriz de correlación 
total (Anexo A, [38]-[39]). Por otro lado, en Im(CAT,12) del dispositivo x350 se observan 
diferencias entre los resultados con N=1 y N>1, éstas se reflejan principalmente en |Γopt| 
(Figura V.14), y las diferencias entre CAT,11 se reflejan directamente en la respuesta de Rn. 
Mientras, el efecto que tiene N sobre el factor de ruido del transistor, FTRT, calculado para Zs, 
es prácticamente despreciable, como se observa en la Figura V.18. Esto se debe a que el 
algoritmo de regresión, utilizado para estimar los parámetros de ruido, busca minimizar las 
diferencias entre el factor de ruido medido y estimado, el cual tiende siempre a un mínimo 
global, buscando el valor óptimo de los elementos de matriz de correlación intrínseca, pero el 
resultado final es prácticamente constante. 
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Figura V.14 Parámetros de ruido estimados aplicando la técnica F50 al modelo distribuido de ruido del FET: 
(a) tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=17.4 mA; y (b) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA 
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(b) 

Figura V.15 Matriz de correlación intrínseca de una sección elemental del FET: (a) tsc4x15 con Vds=1.5V, 
Ids=17.4 mA; y (b) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA  
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Figura V.16 Factor de correlación entre las fuentes de ruido intrínsecas de una sección elemental del FET: (a) 
tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=17.4 mA; y (b) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA  
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Figura V.17 Matriz de correlación total del FET: (a) tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=17.4 mA; y (b) x350 con 
Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA  
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Figura V.18 Factor de ruido medido y estimado FET: (a) tsc4x15 con Vds=1.5V, Ids=17.4 mA; y (b) x350 con 
Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA  

 
La Figura V.19 compara la matriz de correlación intrínseca, de un PHEMT tsc4x15, 

estimada con la técnica F50 aplicada al modelo distribuido, en donde el receptor ha sido 
calibrado con una fuente de ruido coaxial y con las fuentes de ruido coplanares: el cold-FET 
en inversa y el diodo en avalancha como. Como datos del factor medido del DUT se 
emplearon los valores mostrados en el Capítulo IV (apartado IV.6, Figura IV.29). El modelo 
distribuido se obtiene para N=10. Se observa que C11

int es igual en los tres casos, dado que el 
valor inicial de este parámetro es determinado por la resistencia intrínseca, Ri. Los resultados 
de Re(C12

int), Im(C12
int) y C22

int son del mismo orden en las tres calibraciones, sin embargo, 
Re(C12

int) y C22
int muestran una pendiente diferente entre los resultados con la fuente de ruido 



Capítulo V. Modelo distribuido en pequeña señal y de ruido de transistores de efecto de campo 

 145

coaxial y las fuentes coplanes; lo cual se debe a que el factor de ruido medido con la fuente 
coaxial presenta mayor rizado de medida a alta frecuencia, al que estos elementos muestran 
mayor sensibilidad cuando se aplica el método de regresión. La Figura V.20 muestra los 
parámetros de ruido extraídos con medidas del factor de ruido utilizando la fuente coaxial y 
las fuentes coplanares. Se observa una respuesta en frecuencia de Fmin similar a la mostrada en 
los resultados del Capítulo IV (Figura IV.30), donde por arriba de 25 GHz este parámetro es 
menor cuando se utiliza la fuente coaxial que cuando se utilizan las fuentes coplanares. Por 
otra parte, los resultados de |Γopt| coinciden en los tres casos, mostrando menos sensibilidad a 
incertidumbre de medida; sin embargo, la fase, Φopt, es ligeramente más sensible a dicha 
incertidumbre, no obstante la diferencia entre resultados es menor a 10º. Mientras que Rn 
también muestra una respuesta semejante a los resultados del Capítulo IV. Se observa que 
dicho parámetro es el que tiene mayor sensibilidad a incertidumbre de medida, la cual es 
mayor a alta frecuencia, según las medidas utilizadas (Capítulo IV, Figura IV.29).  

Con la finalidad de comparar los resultados de los parámetros de ruido aplicando la 
técnica F50 a un modelo concentrado y al modelo distribuido, se han calculado éstos 
utilizando como datos el factor de ruido medido con el diodo avalancha. En la Figura V.21 se 
comparan estos resultados, donde se observa que el Fmin estimado con el modelo distribuido 
es menor a partir de 25 GHz, que con el modelo concentrado, esto se atribuye a la influencia 
de los elementos distribuidos de los electrodos. De igual forma, los elementos de los 
electrodos influyen en la extracción de |Γopt| en donde éste es mayor en el modelo concentrado 
que en el distribuido. En Φopt se observa que es ligeramente menor cuando se utiliza el 
modelo distribuido que cuando se utiliza el modelo concentrado. Mientras que Rn tiende a 
presentar un comportamiento parabólico cuando se utiliza el modelo concentrado. 
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Figura V.19 Matriz de correlación intrínseca de un PHEMT, tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=18 mA; aplicando la 
técnica F50 al modelo distribuido y utilizando una calibración de receptor con fuente de ruido coaxial y con un 

cold-FET  y un diodo en avalancha como fuentes de ruido coplanares 
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Figura V.20 Parámetros de ruido extraídos de un PHEMT, tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=18 mA; aplicando la 

técnica F50 al modelo distribuido y utilizando una calibración de receptor con fuente de ruido coaxial y con un 
cold-FET y un diodo en avalancha como fuentes de ruido coplanares 
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Figura V.21 Parámetros de ruido extraídos aplicando la técnica F50 a un modelo concentrado y al modelo 
distribuido, de un PHEMT, tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=18 mA; utilizando la calibración de receptor con el 

diodo en avalancha 
 

La Figura V.22 compara los parámetros de ruido estimados con el modelo distribuido y 
los medidos con un método basado en tuner, [41], de un transistor x350 con Vds=1.5 V e 
Ids=26 mA. En ésta se observa que la extracción de los parámetros de ruido a partir del 
modelo distribuido es menos sensible a incertidumbre de medida que en el método basado en 
tuner. Además, se observa que los resultados con tuner tienen una alta dispersión en 
frecuencias inferiores a 15 GHz, lo cual se debe a que en este rango de frecuencia el rizado en 
el factor de ruido medido del DUT, para un coeficiente de reflexión ΓS de magnitud pequeña, 
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es alto, como se muestra en la Figura V.23. Dicho rizado se atribuye a la desadaptación entre 
el DUT y el receptor, y a las diferencias de fase entre el coeficiente de reflexión de la carga 
(ΓS) conectada a la entrada del DUT y el Γopt. Sin embargo, el rizado del factor de ruido del 
DUT estimado es menor cuando se aplica el modelo distribuido que cuando se utilizan los 
resultados del método de tuner. Cabe hacer notar que los resultados de la Figura V.22 y la 
Figura V.23 son similares a los presentados en el Capítulo II (apartado II.5.2), donde en lugar 
de aplicar la técnica F50 al modelo distribuido se aplica al modelo concentrado; básicamente 
los resultados con el tuner son los mismos y los estimados difieren ligeramente dado que aquí 
se está utilizando un modelo distribuido que tiene en cuenta los efectos distribuidos de los 
electrodos.  
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Figura V.22 Parámetros de ruido estimados con el modelo distribuido y con un método basado en medidas de 

tuner, de un transistor x350, con Vds=1.5 V e Ids=26 mA 

2 4 6 8 10 12 14 16 18 20 22
0

1

2

3

4

5

6

7

8

f (GHz)

F TR
T (d

B
)

Medido                      
Estimado, Modelo distribuido
Estimado, Tuner             

 
Figura V.23 Factor de ruido del transistor, FTRT, medido y estimado a partir de los resultados del modelo 

distribuido y con un método basado en medidas con tuner, de un transistor x350, con Vds=1.5 V e Ids=26 mA 
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V.6. MODELO DISTRIBUIDO DE RUIDO, APLICANDO EL MODELO DE TEMPERATURAS DE 
RUIDO O DE POSPIESZALSKI  A LAS FUENTES DE RUIDO DEL FET INTRÍNSECO  

Como caso particular del método propuesto para extraer los parámetros de ruido del FET, 
se utiliza el modelo de temperaturas o de Pospieszalski, [19],[42], para modelar las fuentes de 
ruido intrínsecas de una sección elemental del FET, [17],[18]. En este modelo se asume que la 
densidad espectral de tensión de ruido entre puerta y fuente es proporcional a una temperatura 
de ruido y a la resistencia intrínseca (C11

int≈4·k·Tg·Ri), en donde Tg es aproximadamente igual 
a la temperatura ambiente, Ta. Además, se considera que las fuentes de ruido intrínsecas no 
están correladas, es decir C12

int=(C21
int)*=0. Entonces, bajo estas consideraciones, la densidad 

espectral de corriente de ruido intrínseca, C22
int, se estima para cada punto i de frecuencia 

despejando directamente de (V.74): 
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int 1
22

2
1

' 4
N

i
i a ik

i k
N

i
k

k

J kT R
C

J

=

=

∆ −
=

∑

∑
       (V.81) 

 
Notar que la constante de Boltzmann k, que multiplica a Ta y Ri, es diferente del subíndice 

k que señala el límite de la sumatoria.  
En la Figura V.24 se comparan los resultados de los elementos de Cint, de una sección 

elemental, calculados a partir de (V.81) y utilizando el modelo híbrido para las fuentes de 
ruido intrínsecas en conjunto con el procedimiento descrito en el apartado V.3.3. Los 
resultados se muestran para los transistores tsc4x15 y x350, considerando N=10. Se observa 
que C11

int es mayor cuando se utiliza el modelo híbrido que cuando se emplea el modelo de 
temperaturas, lo cual hace suponer que Tg realmente no es igual a Ta, sino que es mayor a ésta. 
C22

int calculada mediante (V.81) presenta cierta dispersión debida principalmente a 
incertidumbre en el factor de ruido medido, es decir a potencias de ruido, y en menor medida 
a la estimación de los elementos del circuito equivalente. Esta dependencia de la 
incertidumbre de medida se puede observar en (V.75) y (V.76), donde los términos J1k

i y J2k
i 

son función de los elementos del circuito equivalente y ∆’i es además función de factor de 
ruido medido. Por otra parte, al interpolar los resultados de C22

int calculados con el modelo de 
temperaturas, se observa una respuesta similar a la estimada aplicando el modelo híbrido, ello 
tanto en los resultados del PHEMT tsc4x15 como del HEMT x350. En los resultados de C12

int, 
obtenidos al aplicar el modelo híbrido, se observa que éste es diferente de cero, lo que indica 
que las fuentes de ruido están correladas, en donde la parte real es más significativa que la 
parte imaginaria en acuerdo con las conclusiones a las que se han llegado en literatura 
presentada previamente, [25],[35],[43]. Además, de acuerdo a los resultados en la Figura V.24, 
los elementos de la matriz de correlación híbrida tienen un comportamiento suave con la 
frecuencia, por lo que éstas pueden ser interpoladas mediante un polinomio lineal en 
frecuencia. 

En la Figura V.25 se comparan los parámetros de ruido estimados aplicando el modelo 
híbrido, el de temperaturas e interpolando el resultado de C22

int de este último. En general, se 
observa que los parámetros de ruido coinciden entre los resultados calculados con modelo 
híbrido y con la interpolación del modelo de temperaturas. La consideración de C12

int=0 afecta 
principalmente en el cálculo de |Γopt| donde se observan mayores diferencias entre los valores 
estimados, lo cual coincide con la literatura, [25]. Mientras que las diferencias entre Fmin, Rn y 
Φopt se deben a una combinación entre las diferencias que presentan C11

int y C22
int y en menor 

grado a las que se tienen en C12
int. 
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En la Figura V.24 y la Figura V.25 se observa que la incertidumbre en Cint y en los 
parámetros de ruido se reduce al aplicar el modelo híbrido, que considera la correlación de las 
fuentes de ruido intrínsecas. 

En la Figura V.26 se compara el factor de ruido medido del transistor, FTRT, y el factor 
estimado aplicando el modelo híbrido y el de temperaturas, se observa que los valores 
estimados presentan menor rizado de medida respecto al FTRT medido. 
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Figura V.24 Elementos de Cint, de una sección elemental, estimados aplicando a las fuentes de ruido intrínsecas 
el modelo híbrido, el modelo de temperaturas e interpolando los resultados de este último, para los FETs: (a) 

tsc4x15 con Vds=1.5 V, Ids=17.4 mA; y (b) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA 
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Figura V.25 Parámetros de ruido, estimados aplicando a las fuentes de ruido intrínsecas el modelo híbrido, el 
modelo de temperaturas e interpolando los resultados de este último, para los FETs: (a) tsc4x15 con Vds=1.5V, 

Ids=17.4 mA; y (b) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA  
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Figura V.26 Factor de ruido, FTRT, medido y estimado aplicando a las fuentes de ruido intrínsecas el modelo 
híbrido, el modelo de temperaturas e interpolando los resultados de este último, para los FETs: (a) tsc4x15 con 

Vds=1.5 V, Ids=17.4 mA; y (b) x350 con Vds=1.5 V, Ids=38.37 mA  
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V.7. CONCLUSIONES 
El modelo propuesto en pequeña señal del FET permite predecir adecuadamente el 

comportamiento del dispositivo a frecuencias de microondas, donde dicho modelo tiene en 
cuenta los efectos distribuidos del FET. Lo anterior se concluye en vista de los resultados de 
los parámetros S estimados, los cuales se ajustan a los parámetros S medidos en 
prácticamente todo el margen de frecuencia (de 2 a 40 GHz). 

De acuerdo a los resultados presentados, para el análisis en ruido es suficiente con dividir 
el FET en 10 celdas unitarias por dedo. Así mismo, al tener en cuenta los efectos distribuidos 
de los electrodos del FET, se observa que estos empiezan a ser considerables cuando la 
frecuencia de medida es mayor de 20 GHz, ello también en función del ancho de puerta. 

Los resultados de los parámetros de ruido obtenidos aplicando el modelo distribuido 
presentan ciertas diferencias respecto aquellos en donde se aplica el modelo concentrado, 
debido básicamente a que el circuito equivalente propuesto en cada caso es diferente, 
particularmente en el modelo distribuido se tiene en cuenta la contribución térmica de los 
electrodos del FET. 

Al proponer un modelo simplificado de las fuentes de ruido intrínsecas (modelo de 
temperaturas) se observan diferencias en la matriz de la correlación intrínseca y en los 
resultados de los parámetros de ruido extraídos respecto al uso de un modelo híbrido de 
dichas fuentes. Tales diferencias se atribuyen a las simplificaciones aplicadas en el modelo de 
temperaturas. Una de ellas es el considerar Tg igual a Ta, que de acuerdo a los resultados 
parece ser mayor. La otra suposición que se hace es que las fuentes de ruido intrínsecas no 
están correladas, pero al aplicar el modelo híbrido se observa que si existe cierta correlación 
entre estas fuentes, básicamente real. Además, dado que en el modelo de temperaturas se 
calcula de forma directa la densidad espectral de corriente de ruido del drenador para cada 
punto de frecuencia, se observa que los resultados de los parámetros de ruido muestran cierta 
dispersión debido a la incertidumbre de medida. No obstante la interpolación de estos puntos 
es similar a la respuesta en frecuencia del modelo híbrido.  

Finalmente, se puede concluir que al aplicar la técnica F50 a un modelo distribuido se 
pueden estimar los parámetros de ruido sin necesidad de utilizar un tuner, teniendo en cuenta 
los efectos distribuidos de los electrodos del FET. Para ello, basta con conocer el factor de 
ruido del transistor en diferentes puntos de frecuencia para una impedancia de fuente 
determinada. 
 
 

V.8. RESUMEN 
Se ha presentado un modelo en pequeña señal y de ruido de un FET teniendo en cuenta 

los efectos distribuidos de los electrodos. Así mismo, se ha descrito el desarrollo para obtener 
los elementos del circuito equivalente y para estimar los parámetros S del dispositivo. De la 
misma forma, se han presentado las expresiones que describen el comportamiento de ruido de 
los electrodos y de la región activa del dispositivo, además, se ha determinado la matriz de 
correlación total como la suma de la contribución térmica de los elementos pasivos y de la 
contribución de las fuentes intrínsecas del dispositivo. 

Para obtener tanto el modelo en pequeña señal como el de ruido el transistor se ha divido 
en pequeños bloques, considerando que cada bloque está conectado en cascada. En el análisis 
de ruido se asume un modelo híbrido para las fuentes de ruido intrínsecas, en el que se 
consideran dos fuentes correladas de ruido, una de tensión entre la puerta y fuente y otra de 
corriente entre drenador y fuente. Se asume que la densidad espectral de dichas fuentes de 
ruido, de acuerdo con la técnica F50, tienen una dependencia suave con la frecuencia; de tal 
forma que éstas pueden ser interpoladas mediante un polinomio en frecuencia de orden L 
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(considerando en este caso L=1). Entonces, el objetivo es calcular los coeficientes de dicho 
polinomio utilizando redundancia en frecuencia y así caracterizar las densidades espectrales 
de las fuentes de ruido intrínsecas, que son representadas mediante la matriz de correlación, 
Cint. Una vez que se ha estimado la matriz Cint, ésta se aplica al modelo de ruido previamente 
desarrollado, agregando posteriormente los efectos parásitos que contribuyen con ruido 
térmico, para obtener finalmente la matriz de correlación total y a partir de ésta calcular los 
parámetros de ruido del dispositivo. 

A partir del modelo propuesto en pequeña señal, que tiene en cuenta los efectos 
distribuidos de los electrodos, se han estimado los parámetros S de dos transistores, un 
PHEMT y un HEMT, los cuales se han comparado con los parámetros S medidos mostrando 
una excelente coincidencia. 

La matriz de correlación intrínseca, la matriz de correlación total y los parámetros de 
ruido se han estimado en función del número de celdas, N, en que se divide el FET. Se ha 
encontrado que cuando N<10 los parámetros de ruido y los elementos de las matrices de 
correlación varían en función de éste, tendiendo a un valor constante cuando N incrementa; 
mientras que los resultados son prácticamente invariables para N>10, por lo que se considera 
que para el análisis es suficiente con dividir cada dedo del FET en 10 celdas unitarias (N=10). 

Para calcular los parámetros de ruido se han utilizado medidas del factor de ruido del 
DUT, donde el receptor se ha calibrado con una fuente de ruido coaxial y con las fuentes de 
ruido coplanares descritas en el capítulo anterior, comparando los resultados entre estas. 
Asimismo, se han comparado los resultados de los elementos de la matriz de correlación 
intrínseca determinada para cada caso. Tanto en los resultados de la matriz de correlación 
intrínseca como en la de los parámetros de ruido, se observa que coinciden cuando se utilizan 
las fuentes de ruido coplanares, mientras que cuando se utiliza la fuente de ruido coaxial los 
resultados son ligeramente diferentes a los obtenidos con las fuentes de ruido coplanares.  

Los resultados de los parámetros de ruido estimados mediante el modelo distribuido se 
han comparado con los estimados utilizando un modelo concentrado. Se observa que estos, en 
general, tienen una respuesta similar en frecuencia, sin embargo, existen ligeras diferencias 
debido a que entre un caso y otro se está aplicando un circuito equivalente diferente, teniendo 
en cuenta que en el modelo distribuido se considera un mayor número de contribuciones 
térmicas de ruido asociadas a los electrodos del FET. Asimismo, se han comparado los 
parámetros de ruido estimados con el modelo distribuido y los medidos con un método basado 
en tuner. En este caso, lo resultados con tuner presentan una alta dispersión que se atribuye a 
la incertidumbre de medida del factor de ruido, mientras que los resultados obtenidos con el 
modelo distribuido muestran menor sensibilidad a dicha incertidumbre. Al estimar el factor de 
ruido a partir de los parámetros de ruido extraídos, se observa que el rizado de medida es 
menor para los valores estimados con el modelo distribuido, no así los valores estimados con 
tuner, los cuales en algunos puntos de frecuencia presentan incluso mayor rizado que el factor 
de ruido medido. 

De acuerdo a los resultados presentados, se ha comprobado que los efectos distribuidos de 
los electrodos son importantes a frecuencias superiores a 20 GHz en función del ancho de 
puerta del FET. Estos se observan principalmente en el factor de ruido mínimo, el cual tiende 
a presentar un comportamiento decreciente con la frecuencia cuando éstos empiezan a ser 
considerables, este resultado coincide con los resultados presentados en la literatura. 

Por otra parte, se ha aplicado como caso particular, el modelo de temperaturas o el de 
Pospieszalski para las fuentes de ruido intrínsecas, en donde se asume que las fuentes de ruido 
no están correladas y que la densidad espectral de tensión entre puerta y fuente es 
proporcional a la temperatura ambiente y a la resistencia intrínseca, Ri. En este caso se han 
comparado los resultados de los elementos de Cint estimados aplicando el modelo híbrido, 
propuesto como modelo general, y el modelo de temperaturas. Se observa que en los 
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resultados de C22
int obtenidos a partir del modelo de temperaturas se ve reflejada la 

incertidumbre de medida. Sin embargo, si se interpolan dichos resultados se tiene una 
respuesta en frecuencia similar a la de los resultados obtenidos con el modelo híbrido. Por 
otra parte, C11

int es mayor en el modelo híbrido que en el de temperaturas, lo que indica que la 
temperatura de ruido de puerta es mayor a la temperatura ambiente. El resultado del factor de 
correlación en el modelo híbrido es diferente de cero y básicamente real, a diferencia del 
modelo de temperaturas donde se asume correlación igual a cero. 

Los resultados de los parámetros de ruido estimados aplicando el modelo de temperaturas 
(con la interpolación de C22

int) tienen una respuesta en frecuencia similar a los estimados con 
el modelo híbrido. Al comparar dichos resultados se observa que el asumir correlación cero 
entre las fuentes de ruido tiene mayor efecto en la magnitud del coeficiente de reflexión 
óptimo, |Γopt|, que presenta un valor mayor al estimado cuando C12

int es diferente de cero. 
Dicha diferencia en |Γopt| también se debe a diferencias entre C11

int y C22
int, al igual que las 

diferencias entre los resultados de Fmin, Rn y Φopt. 
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