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CAPÍTULO VI 

CIRCUITO EQUIVALENTE Y PARÁMETROS DE 
RUIDO DE UN HBT APLICANDO LA TÉCNICA F50 
 
 

VI.1. INTRODUCCIÓN 
Recientemente se ha demostrado que los transistores bipolares de heterounion (HBTs) 

tienen buen comportamiento en RF y a frecuencias de microondas, particularmente en 
aplicaciones donde es necesario la convivencia entre circuitos digitales y de RF, así como el 
uso de funciones de conversión A/D, [1]-[2]. Sin embargo, para utilizar estos dispositivos en el 
diseño de componentes de RF o de microondas, como amplificadores de bajo ruido, 
mezcladores u osciladores, es importante disponer de un modelo que permita predecir su 
comportamiento en pequeña señal, ruido y/o gran señal, según sea el caso; con la posibilidad 
de que estos sean aplicados en foundries o bien que sean implementados en programas de 
CAD. 

En este sentido, en los últimos años, se han propuesto diversos circuitos equivalentes del 
HBT para modelar su comportamiento en pequeña señal, en donde se consideran básicamente 
2 topologías del circuito intrínseco: la topología tipo π y tipo T, [3]-[4], siendo la topología 
tipo T la más ampliamente utilizada, debido a que es la que mejor se aproxima a la física del 
dispositivo. Para calcular los elementos del circuito equivalente se han propuesto diversos 
métodos. En su mayoría dividen los elementos de circuito equivalente en extrínsecos o 
parásitos e intrínsecos, donde los primeros se obtienen utilizando estructuras sin la región 
activa, [5]-[6], o bien mediante aproximaciones a baja frecuencia y bajo diferentes condiciones 
de polarización, en inversa o directa del dispositivo, [7]-[9]. Los elementos intrínsecos se 
calculan a través los parámetros Y, Z o H, [7],[10], de la región intrínseca, haciendo un de-
embedding de los elementos parásitos, o bien mediante un grupo de aproximaciones de la 
impedancia del dispositivo, determinadas en diferentes rangos de frecuencia, [11]-[12]. En 
todos ellos se aplica un método de optimización para hacer un ajuste final entre los 
parámetros estimados con el circuito equivalente propuesto y los parámetros S medidos. 

Respecto al modelo de ruido, en la mayoría de los trabajos presentados se utiliza el 
modelo de ruido de la región intrínseca propuesto por Hawkins [13]. En éste se consideran dos 
fuentes de ruido shot, una de tensión y una de corriente, entre las terminales base-emisor y 
colector-emisor, respectivamente, y una fuente de ruido térmico asociada a la resistencia de 
base. Además, en este modelo se asume que no hay correlación entre las tres fuentes de ruido, 
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las cuales son función de las resistencias intrínsecas y del factor de transporte del dispositivo, 
[14]-[16]. Esto implica que si se conoce el circuito equivalente se pueden determinar las 
fuentes de ruido intrínsecas, y asumiendo que los elementos parásitos contribuyen con ruido 
térmico, los parámetros de ruido del dispositivo se pueden calcular sin necesidad de hacer 
medidas adicionales de ruido [17]. Sin embargo, si los elementos del circuito equivalente no 
se estiman correctamente, los parámetros de ruido resultantes pueden ser erróneos. En este 
sentido, se han propuesto métodos en donde se obtienen los elementos del circuito equivalente 
ajustando a medidas de los parámetros S y parámetros de ruido [18], e incluso a medidas de 
DC, [3]. No obstante, estos métodos presentan la necesidad de medir los parámetros de ruido, 
para lo cual se requiere aplicar métodos basados en medidas de tuner, los cuales, como se ha 
indicado en capítulos previos, implican un tiempo de medida largo y el uso de sintonizadores 
costosos. 

Como una alternativa, en este capítulo se presenta un método para calcular 
simultáneamente los elementos del circuito equivalente y los parámetros de ruido de un HBT. 
Éste también se basa en el uso de un método de optimización para minimizar la diferencia 
entre los parámetros S medidos y estimados, y en lugar de los parámetros de ruido se 
minimiza la diferencia entre el factor de ruido medido, para una impedancia de fuente 
adaptada, y sus valores estimados. Sin embargo, al utilizar como datos únicamente las 
medidas de parámetros S y del factor de ruido, se puede conseguir el ajuste entre el factor de 
ruido medido y estimado, pero los resultados de los parámetros de ruido que se obtienen 
pueden no tener sentido físico, debido a que el algoritmo llega a un mínimo local. Con la 
finalidad de evitar ésto, se aplica la técnica F50, agregando así un término adicional en la 
función de error a minimizar. En los siguientes apartados se indica con mayor detalle el 
procedimiento para extraer simultáneamente los elementos del circuito equivalente en 
pequeña señal del HBT y sus parámetros de ruido, describiendo previamente el modelo en 
pequeña señal y de ruido. 
 
 

VI.2. MODELO EN PEQUEÑA SEÑAL DEL HBT 
El circuito equivalente en pequeña señal de un HBT, en una topología tipo T, se muestra 

en la Figura VI.1.  
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Figura VI.1 Circuito equivalente en pequeña señal, en configuración T, de un HBT  
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La parte activa o intrínseca del transistor se modela mediante Rbi, Rbe, Cbe, Rbc, Cbc, Cf, y 
α, los cuales se considera que varían con el punto de polarización. Los elementos parásitos, 
Cpb, Cpc, Cpcb, Lb, Lc Le, Rb, Re y Rc, modelan los efectos de los PADs e incluyen las 
resistencias de acceso de base, emisor y colector; se asume que estos son independientes del 
punto de polarización. Para extraer los elementos parásitos se aplica el procedimiento 
propuesto en [8], similar al utilizado en los FETs, donde se emplean medidas de parámetros S 
en inversa, [19], y en directa. Para calcular los elementos intrínsecos se utilizan expresiones de 
impedancia del FET intrínseco, [11]-[12],[20]-[21]. Finalmente se aplica un método de 
optimización para ajustar los parámetros S estimados a los medidos. 
 
 

VI.2.1. ELEMENTOS PARÁSITOS 
Las capacidades parásitas, Cpb, Cpc y Cpbc, se obtienen a partir de medidas de parámetros S 

del dispositivo con la terminal base-emisor polarizada en inversa y el colector-emisor en cero, 
Vbe<0 V y Vce=0 V (condición conocida como ‘cutoff-mode’, similar a las condiciones de 
pinch-off en los FETs). El circuito equivalente se muestra en la Figura VI.2, el cual es válido a 
baja frecuencia en donde la influencia de las inductancias y las resistencias es despreciable, 
[8]. 
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Figura VI.2 Circuito equivalente para Vbe<0 y Vce=0 V 

 
La configuración bajo estas condiciones de polarización es tipo π, cuyos parámetros de 

admitancia se expresan como: 
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Las capacidades Cin, CbcT y Cout se pueden calcular de la pendiente de la parte imaginaria 

de los parámetros de admitancia, ecuación (VI.1). Para distinguir el efecto de las capacidades 
extrínsecas de las intrínsecas, se utiliza la expresión de la capacidad de unión en función de la 
tensión aplicada, [7],[8],[11], que define el comportamiento de las capacidades intrínsecas: 
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donde Vbe es la tensión aplicada en inversa y Vbi es la tensión de ‘built-in’ del transistor. 
Entonces, Cpc y Cpcb se pueden determinar extrapolando la curva de las capacidades en 
función de 1 1 be biV V−  al punto de cruce por la ordenada.  

En la Figura VI.3 se muestran los parámetros de admitancia medidos de un HBT 
polarizado con Vbe<0 V y Vce=0 V, donde se observa una dependencia lineal en función de la 
frecuencia. En la Figura VI.4 se muestran las capacidades estimadas de la pendiente de las 
curvas de la Figura VI.3 (ecuación (VI.1)). Se observa que Cout tiene un comportamiento 
constante con la tensión en acuerdo con (VI.2), considerando entonces Cpc como el valor 
medio de Cout; mientras que Cin y CbcT son inversamente proporcionales a la tensión, cuyo 
punto de cruce con la ordenada es el valor de las capacidades extrínsecas, Cpb y Cpbc, 
respectivamente. 
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Figura VI.3 Parte imaginaria de los parámetros Y del HBT para Vbe<0 V y Vce=0 V 
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Figura VI.4 Capacidades equivalentes del HBT en función de 1 1 be biV V−  
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Para calcular las inductancias y resistencias extrínsecas se emplean medidas en directa del 
HBT, Vbe>0 V y Vce=0 V. Bajo estas condiciones de polarización, los valores de la resistencia 
de unión tienden a cero y las capacidades de unión incrementan su valor de tal manera que 
para frecuencias superiores a 1 GHz se puede considerar un corto circuito entre las terminales 
del transistor intrínseco, cancelando así la impedancia intrínseca. Entonces, el circuito 
equivalente puede ser modelado mediante un circuito T, cuyos elementos de la matriz de 
impedancia se escriben como: 
 

( )

( )
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22

b e b e
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c e c e
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Z Z R j L
Z R R j L L

ω
ω
ω
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≅ = +

≅ + + +

       (VI.4) 

 
Las inductancias se obtienen de la parte imaginaria de (VI.4) y las resistencias de acceso 

de la parte real.  
En la Figura VI.5 se muestra la parte imaginaria de Z y en la Figura VI.6 la parte real. Se 

puede observar que la parte imaginaria de Z11-Z12 y Z22-Z12 tienen una dependencia lineal con 
la frecuencia, de acuerdo a lo que se predice de la ecuación (VI.4), con lo que Lb y Le se 
pueden calcular de la pendiente de estas curvas. Sin embargo, la parte imaginaria de Z12 no 
sigue el comportamiento esperado, en primer lugar los valores son negativos y tiene un 
comportamiento cuadrático con la frecuencia. Esto se atribuye a que la región intrínseca del 
dispositivo no acaba de cortarse es decir, aún son apreciables los efectos de los elementos 
intrínsecos, particularmente el entre el emisor y la base en donde se supone que se tiene un 
diodo distribuido, [8]. Los efectos de la región intrínseca se observan con mayor claridad en la 
Figura VI.6. En ésta se muestra la gráfica de la parte real de la impedancia, la cual no llega a 
ser independiente de la frecuencia. No obstante, el valor inicial de Le se estima en el margen 
de frecuencias donde la curva tiene un comportamiento lineal y pendiente positiva (Figura 
VI.5); mientras que las resistencias de acceso más las resistencias de unión se estiman del 
valor medio de la parte real de la impedancia, en el rango donde son aproximadamente 
constantes con la frecuencia (Figura VI.6). 
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Figura VI.5 Parte imaginaria de los parámetros Z del HBT cuando está polarizado en directa 
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Figura VI.6 Parte real de los parámetros Z del HBT cuando está polarizado en directa 

 
Considerando que la parte real de la impedancia Z es inversamente proporcional a la 

corriente, las resistencias acceso se pueden calcular del punto de cruce por la ordenada de la 
curva de la parte real de Z en función de la corriente de base-emisor, [8],[22], como se muestra 
en la Figura VI.7. Se observa que Re(Z11-Z12) y Re(Z22-Z12), de acuerdo a lo esperado, tienen 
una evolución lineal respecto a 1/Ibe, y los valores Rb y Rc se obtienen del punto de cruce por 
la ordenada. Por otro lado, Re(Z12) también muestra un comportamiento lineal, pero la 
pendiente es negativa, en desacuerdo con la predicciones teóricas. Este comportamiento se 
atribuye a los efectos del diodo entre base y emisor, que no llega a cortarse. De forma similar 
que en Le, el valor inicial de Re se estima del punto de cruce por la ordenada de la 
extrapolación de la curva Re(Z12) en función de 1/Ibe. 
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Figura VI.7 Parte real de los parámetros Z del HBT en función de 1/Ibe 
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VI.2.2. ELEMENTOS INTRÍNSECOS 
La matriz de impedancia del circuito intrínseco, Zint, se definen como, [11],[12]: 
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donde: 
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En (VI.5) se puede observar que la estimación de los elementos intrínsecos a partir de las 

expresiones de Zint no es evidente. Así, los valores de estos elementos se obtienen a partir de 
aproximaciones de Zint en diferentes rangos de frecuencia, para lo cual se determinan 
previamente las siguientes relaciones: 
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El factor de transporte de base, α, definido como1: 

 
0

je ωτα α −=           (VI.8) 
 

                                                 
1 Algunos autores consideran 0

1

je
j

ωτ

α

α
α

ω
ω

−=
+

, donde ωα es la frecuencia angular a la que α cae 3 dB, 

básicamente ambos modelos producen ajustes similares. 
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se obtiene directamente de la siguiente relación: 
 

int int
12 21
int int
22 21

Z Z
Z Z

α −
=

−
        (VI.9) 

 
en donde α0 es el valor de α a baja frecuencia y τ se estima del valor medio de la fase de α 
divido por la frecuencia angular, ω.  

Cuando ω → 0, la resistencia intrínseca de base, Rbi, se estima a partir de: 
 

( )int int
11 12RebiR Z Z≈ −        (VI.10) 

 
y la relación de la resistencia de base-colector, Rbc, como: 
 

int int
22 21
int int
11 12
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Z ZR R
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       (VI.11) 

 
La variable D se puede calcular aplicando la siguiente relación: 

 

int int
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Z Z
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−

        (VI.12) 

 
Entonces, la capacidad de base-colector, Cbc, se calcula de la pendiente de la siguiente 

relación en función de la frecuencia: 
 

( )( )int int
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Mientras que la capacidad de retroalimentación entre base-colector, Cf, se calcula de la 

parte imaginaria de D: 
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La resistencia y capacidad de base-emisor, Rbe y Cbe, respectivamente, se estiman de la 

parte real e imaginaria de la siguiente relación, a baja frecuencia: 
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cuando (ωRbeCbe)2<<1: 
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Finalmente, se utiliza un método de optimización para minimizar la diferencia entre los 
parámetros S estimados y medidos. Los valores iniciales de los elementos parásitos son 
determinados mediante el procedimiento descrito en el apartado VI.2.1 y los de los elementos 
intrínsecos son los estimados a partir de las expresiones (VI.8)- (VI.17). 
 
 

VI.3. MODELO DE RUIDO 
El ruido de la región intrínseca se estima a partir del modelo propuesto por Hawkins [13], 

Figura VI.8, en donde se consideran tres fuentes de ruido, no correladas, dos de ruido shot y 
una de ruido térmico. Una de las fuentes de ruido shot se considera como fuente de tensión, 
eRbe, que se asocia a la resistencia entre base-emisor, la otra fuente de ruido de shot se 
considera de corriente, icp, que está en paralelo a la resistencia base-colector, y la fuente de 
ruido térmico, eRbi, se asocia a la resistencia de base, [14]-[15]. La densidad espectral de las 
fuentes de ruido se expresa en función de las resistencias intrínsecas del transistor y del factor 
de transporte: 
 

2 2
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2 4
biR a bie kT R f= ∆         (VI.20) 

 
donde k es la constante de Boltzmann, Ta es la temperatura ambiente y ∆f es el ancho de 
banda de integración de ruido.  
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Figura VI.8 Circuito equivalente de ruido propuesto por Hawkins, [13], para un transistor bipolar 

 
Además, se asume que los elementos pasivos contribuyen con ruido térmico, [16]-[17], que 

se define en función de la parte real de la impedancia (ver Anexo A) como: 
  

2 4
xR a xe kT R f= ∆         (VI.21) 

 
donde x=b, c o e. El circuito equivalente incluyendo las fuentes de ruido se muestra en la 
Figura VI.9. 

Para obtener la matriz de correlación total y estimar en función de ésta los parámetros de 
ruido del dispositivo, se aplica un análisis similar al utilizado en los FETs (Capítulo II y 
Capítulo V), donde se agregan o ensamblan cada una de las fuentes de ruido hasta obtener el 
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comportamiento total del dispositivo. Este proceso de ensamblado de las fuentes de ruido del 
HBT se ilustra Figura VI.10 y se describe a continuación con mayor detalle. 
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Figura VI.9 Circuito equivalente del HBT, incluyendo las fuentes de ruido 

 
La matriz de correlación de la región intrínseca más la contribución térmica de la 

resistencia del emisor en su representación de impedancia, Figura VI.10(a)-(b), se define 
como, [17]: 
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      (VI.23) 

 
CZi se transforma a la configuración de admitancia para agregar el bipuerto de la 

capacidad de Cf que está en paralelo, Figura VI.10(c); sin embargo, considerando que la 
matriz de correlación de este elemento es igual a cero, la matriz de correlación resultante se 
expresa como: 
 

( )†= ⋅ ⋅
j iY i Z iC Y C Y         (VI.24) 
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donde Yi=Zi
-1 es la matriz de admitancia de la región intrínseca, sin incluir la capacidad Cf, 

más la resistencia, Re, y la inductancia, Le, Figura VI.10(a). A continuación se agrega el 
efecto de las resistencias extrínsecas de base y colector, Figura VI.10(d): 
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Zj=Yj

-1 es la matriz de impedancia de Yi en paralelo con Cf, Figura VI.10(c). 
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Figura VI.10 Ensamblado de las fuentes de ruido del HBT 

 
Con la finalidad de incluir las capacidades e inductancias extrínsecas (Cpb, Cpc, Cpcb, Lb, 

Lc) se hacen dos transformaciones sucesivas de la matriz de correlación CZ1 para obtener la 
representación en impedancia del dispositivo total, Figura VI.10(e): 
 

( ) ( )†= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅
T 1Z 2 1 Z 2 1C Z Y C Z Y       (VI.26) 

 
donde Y1=Z1

-1 es la matriz de admitancia incluyendo las resistencias extrínsecas, y Z2 es la 
matriz de impedancia incluyendo las capacidades extrínsecas. Finalmente se determina la 
matriz de correlación total en cascada, Figura VI.10(f): 
 

( )†= ⋅ ⋅
T TA ZA Z ZAC P C P        (VI.27) 

 
PZA es la matriz de paso de la configuración de impedancia a cascada (Anexo A): 
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11

21

1
0

T

T

A
A

− 
=  − 

ZAP        (VI.28) 

 
y AT es la matriz ABCD del circuito equivalente, incluyendo todos los elementos. 

De (VI.18)-(VI.20) se puede observar que las fuentes de ruido intrínsecas se pueden 
modelar si se conocen los elementos del transistor intrínseco. De forma similar, las fuentes de 
ruido térmicas se pueden estimar a partir de los valores de resistencias extrínsecas, con lo cual 
la matriz de correlación total en configuración de cascada puede ser completamente 
determinada y los parámetros de ruido se pueden calcular utilizando las expresiones en 
función de ésta (Anexo A). Sin embargo, como se ha indicado en la introducción, si los 
elementos del circuito equivalente no han sido estimados correctamente, el resultado de los 
parámetros de ruido puede ser erróneo. Para evitar esto, se propone aplicar un algoritmo de 
optimización que permita obtener simultáneamente los elementos del circuito equivalente y 
los parámetros de ruido. El algoritmo propuesto utiliza como datos medidas de parámetros S y 
del factor de ruido, y se genera además una función de error adicional para ajustar los 
parámetros de ruido, aplicando la técnica F50, como se describe a continuación. Esta 
optimización conjunta ayuda a resolver el problema de mínimos locales en optimización 
multivariable. 
 
 

VI.4. APLICANDO LA TÉCNICA F50 
Se desarrolla un procedimiento similar que en los FETs, donde se definen los elementos 

de la matriz de correlación como un polinomio en frecuencia, y los factores de este polinomio 
se obtienen ajustando el factor de ruido medido, en un Nf número de frecuencias, con los 
valores estimados. 

Escribiendo CAT en función de las contribuciones de las fuentes de ruido intrínsecas en su 
configuración de admitancia, CYj, y de las fuentes de ruido extrínsecas: 
 

†= ⋅ ⋅ +
T j

ext
A 2 Y 2 AC P C P C       (VI.29) 

donde 
2

†

2

0

0
b

c

R

R

e

e

 
 = ⋅ ⋅
  

= ⋅ ⋅
= ⋅

ext
A 1 1

1 ZA 2 1

2 1 j

C P P

P P Z Y
P P Z

      (VI.30) 

 
Aplicando la expresión del factor de ruido en función de la impedancia presentada a la 

entrada del dispositivo, Zs
i=Rs

i+j·Xs
i (i=1,…,Nf) y de la matriz de correlación total del 

dispositivo, CAT, y despejando la contribución intrínseca, se tiene: 
 

( ) ( )†i i i= ⋅ ⋅ ⋅ ⋅
j2 Y 2∆ Z P C Z P        (VI.31) 

con 

( ) ( ) ( ) ( )
( )

†

0

*

4 Re 1

1

i i i i i
s TRT s

i i
s

kT Z F Z

Z

 = ⋅ − − ⋅ ⋅ 
 =   

ext
A∆ Z C Z

Z
    (VI.32) 
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Desarrollando (VI.31), ésta se expresa en función de los elementos de la matriz de 
correlación CYj como: 

( )
( )

11

22

1 2 3 4
12

12

Re

Im

j

j

j

j

Y

Y
i i i i i

Y

Y

C

C
M M M M

C

C

 
 
 
  ∆ = ⋅   
 
 
  

     (VI.33) 
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(VI.34) 

 
Como se ha mencionado en capítulos previos, Zs

i puede tomar un valor arbitrario, sin 
embargo, para evitar oscilaciones se considera una impedancia adaptada, dando nombre a la 
medida del factor de ruido como medida de impedancia adaptada, F50. Considerando Nf>4 el 
sistema definido por (VI.33) es un sistema sobredeterminado. Asumiendo que los elementos 
de la matriz de correlación intrínseca tienen un comportamiento suave con la frecuencia estos 
pueden interpolarse con un polinomio de orden L, [23], es decir: 
 

( ) ( )11 22 12 12
1

 ;       , ,  Re  y Im
j j j j

L
l l

ij ij ij Y Y Y Y
l

C f C C C C C C
=

= =∑       (VI.35) 

 
En este caso se ha considerado un polinomio de orden L=1 para Im(CYj12) y L=2 para los 

otros elementos de la matriz de correlación intrínseca. Esto se ha establecido en función del 
comportamiento observado al aplicar las expresiones definidas en (VI.23)-(VI.24) para CYj, 
donde se identifica que los elementos Zbe y Zbc tienen un comportamiento cuadrático con la 
frecuencia. De esta forma se genera el siguiente sistema sobre-determinado lineal de 
ecuaciones: 
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 (VI.36) 

 
El sistema se resuelve aplicando una pseudo-inversa a la matriz de elementos Mx

if l (con 
x=1, 2, 3 y 4, i=1, …, Nf y l=0, 1 y 2 ) de tamaño Nfx11, cuyas incógnitas son los coeficientes 
de los polinomios de los elementos de CYj. Estos valores se emplean como valores iniciales 
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en un algoritmo de optimización que estima Cij
0, Cij

1 y Cij
2 de tal forma que se obtenga el 

mejor ajuste al factor de ruido medido. 
El orden de optimización se desarrolla de los elementos más sensibles a los menos 

sensibles: primero se calcula C22
0 por pseudo-inversa, posteriormente se optimiza cada uno de 

los elementos de acuerdo al siguiente orden: C22
1, C22

2, C11
0, C11

1, C11
2, Re(C12)0, Re(C12)1, 

Re(C12)2, Im(C12)0 e Im(C12)1. De igual forma que en el capítulo anterior, para evitar 
mínimos locales se busca que los elementos de CYj cumplan las siguientes condiciones: 

• La auto-correlación de cada una de las fuentes, CYj11 y CYj22, debe ser real y positiva 
 

11

22

0

0
j

j

Y

Y

C

C

>

>
       (VI.37) 

 
• La magnitud del factor de correlación CH tienen un valor entre 0 y 1. 
 

12

11 22

0 1j

j j

Y
H

Y Y

C
C

C C
≤ = ≤

⋅
      (VI.38) 

 
Por otro lado, es conveniente comentar que al utilizar la matriz de correlación intrínseca 

CYj en lugar de CZi, es suficiente con conocer Zj, la cual se deduce de los parámetros S y de 
los elementos extrínsecos. Mientras que para aplicar CZi es necesario conocer Cf, cuya 
determinación no es inmediata (expresión (VI.14)). 
 
 

VI.5. EXTRACCIÓN DE LOS ELEMENTOS DEL CIRCUITO EQUIVALENTE Y PARÁMETROS DE 
RUIDO 

Para extraer los elementos del circuito equivalente y los parámetros de ruido se aplica el 
algoritmo mostrado en la Figura VI.11, donde se busca minimizar una función de error, eT, 
que está dado por la suma ponderada de los errores individuales de los parámetros S (eS), del 
factor de ruido (eNF) y de los parámetros de ruido (eNP), como: 
 

1 2 3T S NF NPe w e w e w e= + +      (VI.39) 
 
donde w1, w2 y w3 son factores de ponderación. El error eS se define como la diferencia entre 
los parámetros S medidos (Sjm) y estimados (Sje): 
 

( )
4 2

1 1

1 fN
i i

S jm je
j if

e S S
N = =

= −∑∑       (VI.40) 

 
donde j indica el subíndice de los cuatro parámetros S (j=11, 12, 21, y 22), y el subíndice i 
indica el punto de frecuencia. El error eNF se define en función de la diferencia entre el factor 
de ruido medido (NFm) y estimado (NFe) a partir de las expresiones del apartado VI.3: 
 

( )2

1

1 fN
i i

NF m e
if

e NF NF
N =

= −∑      (VI.41) 
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El error eNP se define en función de la diferencia entre los valores estimados de los 
parámetros de ruido utilizando los elementos del circuito equivalente (NPjH, apartado VI.3 y 
Anexo A) y aplicando la técnica F50 (NPjF50, apartado VI.4 y Anexo A). 
 

( )
4 2

50
1 1

1 fN
i i

NP jH jF
j if

e NP NP
N = =

= −∑∑      (VI.42) 

 
donde j señala los cuatro parámetros de ruido: el factor de ruido mínimo, Fmin, la resistencia 
equivalente de ruido, Rn, y la magnitud (|Γopt|) y fase (Φopt) del coeficiente de reflexión 
óptimo, Γopt=|Γopt|ejΦopt.  
 

X=[Cpb, Cpc, Cpbc, Lb, Lc, Le, Rb, Rc, Re,
Rbc, Cbc, Rbi, Cf, Rbe, Cbe, α0, τ]

Valores
iniciales de X

* Estimar los parametros S
* Calcular eS

Modificar el
vector X

* Calcular los parámetros de ruido (NPH) y el factor
de ruido(NF e) utilizando el modelo de Hawkins
* Calcular eNF

* Calcular los parámetros de ruido (NPF50)
utilizando la técnica F50
* Calcular eNP

w1·eS+w2·eNF+w3·eNP<Tol ?

Fin

No

Si

 
Figura VI.11 Diagrama de flujo del algoritmo utilizado para extraer los elementos del circuito equivalente y los 

parámetros de ruido de un HBT 
 

Entonces, para calcular los elementos del circuito equivalente se aplica el siguiente 
procedimiento: 
1. Se calculan los valores iniciales de los elementos del circuito equivalente: X=[Cpb, Cpc, 

Cpbc, Lb, Lc, Le, Rb, Rc, Re, Rbc, Cbc, Rbi, Cf, Rbe, Cbe, α0, τ], utilizando para esto el 
procedimiento descrito en el apartado VI.2. 

2. Se estiman los parámetros S y se calcula el error es. 
3. Se calculan los parámetros de ruido, NPH, utilizando las expresiones en función de la matriz 

de correlación total en cascada CAT (Anexo A), en donde esta última se obtiene aplicando 
las expresiones del apartado VI.3. Con los parámetros de ruido se estima el factor de ruido, 
NFe, en función de la admitancia de entrada y se calcula el error eNF. 
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4. Se estiman los coeficientes de las matrices de correlación intrínseca, la matriz de 
correlación total y los parámetros de ruido, NPF50, aplicando la técnica F50 (apartado VI.4 y 
Anexo A). 

5. Se calcula el error eNP. 
6. Se estima el error total y se compara con la tolerancia indicada. Si el error es mayor se 

modifican los elementos del circuito intrínseco y se repite el proceso desde el paso 2. Si el 
error es menor se termina el proceso de optimización. Con los valores finales de los 
elementos del circuito equivalente se estiman los parámetros de ruido aplicando las 
expresiones en función de dichos elementos (apartado VI.3 y Anexo A). 
El procedimiento propuesto se aplicó a un HBT de GaAs (de UMS) con un área de emisor 

de 2x320µm2, polarizado con Vce=0.5 V y Ice=11.2 mA, al cual se ha asignado el acrónimo de 
HBT-8240. La frecuencia de medida es de 1 a 8 GHz. 

En la Figura VI.12 se comparan los parámetros S medidos y estimados con los elementos 
del circuito equivalente obtenidos al minimizar únicamente el error eS. Se observa un 
excelente ajuste con la medida en todo el rango de frecuencia, sin embargo, si estos mismos 
valores se utilizan para calcular los parámetros de ruido y su correspondiente factor de ruido, 
este último no coincide con el factor de ruido medido, como se muestra en la Figura VI.13. 
Por otro lado, cuando se aplica el método propuesto se observa que los valores estimados, 
tanto de los parámetros S como del factor de ruido, se ajustan a las medidas en todo el margen 
de frecuencia, Figura VI.12 y Figura VI.13. 
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Figura VI.12 Parámetros S, de un HBT-8240, medidos (o) y estimados minimizando eS (-·- ) y eT (-+-) 
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Figura VI.13 Factor de ruido, de un HBT-8240, medido (o), estimado minimizando eS (-·-) y eT (-+-) y estimado 

con  la técnica F50 (-∆-) 
 

Con la finalidad de comprobar los resultados obtenidos, se midieron los parámetros de 
ruido utilizando un método basado en tuner, que es independiente del procedimiento descrito. 
Los valores medidos se muestran en la Figura VI.14, donde se observa que los parámetros 
estimados al minimizar eT se ajustan a los valores medidos; mientras que cuando sólo se 
minimiza eS hay mayores diferencias entre las medidas y las estimaciones. 

Los resultados de los parámetros de ruido estimados con la técnica F50, utilizando los 
valores finales de los elementos extrínsecos, también se muestran en la Figura VI.14. Esto con 
la finalidad de mostrar que los resultados obtenidos con esta técnica convergen a los valores 
obtenidos mediante las expresiones del apartado VI.3 y con los medidos con tuner. De igual 
forma el factor de ruido estimado con la técnica F50 coincide con la medida.   
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Figura VI.14 Parámetros de ruido, de un HBT-8240,  medidos utilizando una técnica basada en tuner (o), 

estimados a partir de los elementos del circuito equivalente resultantes al minimizar eS (-·-) y eT (-+-) y 
estimados con la técnica F50 (-∆-) 
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En la Tabla VI.1 se listan los valores iniciales de los elementos del circuito equivalente, 
calculados según el apartado VI.2, así mismo, se muestran los resultados de los elementos del 
circuito equivalente calculados al minimizar sólo eS y minimizando la suma ponderada de 
errores eT. Se observa que los elementos que presentan mayor variación entre un caso y otro 
son la capacidad parásita Cpb, la inductancia Le, la capacidad intrínseca Cbe y la resistencia 
Rbc. En Cpb se atribuye dicha variación a la incertidumbre presente al calcular las capacidades 
parásitas, dado que cuando el transistor se polariza con Vbe<0 V y Vce=0 V la región activa de 
este dispositivo no se corta completamente, es decir, sigue conduciendo presentándose el 
efecto de un diodo entre la base y emisor, que enmascara la medida de dichas capacidades, lo 
mismo sucede en el caso de Le, el dispositivo no se corta completamente cuando Vce=0 V. 
Mientras que la variación en Cbc y Rbc es una consecuencia inmediata de las desviaciones 
presentadas al calcular los elementos extrínsecos. 
 

Tabla VI.1 Elementos del circuito equivalente en pequeña señal de un HBT-8240 
Elementos extrínsecos Elementos intrínsecos 

 Valores 
Iniciales 

Minimizando 
eS 

Valores 
finales, 

minimizando 
eT 

 Valores 
Iniciales 

Minimizando 
eS 

Valores 
finales, 

minimizando 
eT 

Cpb (pF) 0.60 0.68 1.28 Rbc (kΩ) 0.74    1.48 12.06 
Cpc (pF) 0.34 0.35 0.36 Cbc (pF) 0.43 0.01 0.01 
Cpbc (pF) 0.13 0.14 0.004 Rbi (Ω) 0.45 0.01 0.164 
Lb (pH) 268.36 240.34 240.28 Cf (pF) 0.69 1.15 1.33 
Lc (pH) 287.06 241.98 231.63 Rbe (Ω) 2.88 1.01 0.25 
Le (pH) 88.49 0.0035 0.39 Cbe (pF) 11.45 2.64 0.06 
Rb (Ω) 0.55 0.58 0.57 α0  0.98 0.98 0.99 
Rc (Ω) 1.35 1.29 1.97 τ (pseg) 5.33 5.12 3.28 
Re (Ω) 0.91 2.81 3.21     

 
 

VI.6. CONCLUSIONES 
El procedimiento propuesto para calcular simultáneamente los elementos del circuito 

equivalente en pequeña señal y los parámetros de ruido de un HBT, permite obtener estos 
utilizando únicamente medidas de parámetros S y del factor de ruido. El procedimiento se 
basa en el ajuste simultáneo de medidas y valores estimados de los parámetros S y del factor 
de ruido. Además, se aplica la técnica F50 para obtener un término de error adicional, en cual 
se define en función de las diferencias de los parámetros de ruido estimados con dicha técnica 
y los obtenidos mediante las expresiones en función de los elementos del circuito equivalente. 
Esta optimización conjunta ayuda a resolver el problema de mínimos locales en optimización 
multivariable. 

De acuerdo a los resultados, se observa que cuando se aplica el procedimiento propuesto, 
se logra un excelente ajuste entre los parámetros S medidos y estimados, así como entre el 
factor de ruido medido y estimado. Además, al comparar los parámetros de ruido estimados 
con resultados independientes, como es el caso de medidas con un método basado en tuner, se 
observa concordancia entre ellos. Con todo ello se demuestra la viabilidad de aplicar el 
método presentado para caracterizar HBTs en pequeña señal y ruido, que utiliza como datos 
únicamente medidas de parámetros S y del factor de ruido. 
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VI.7. RESUMEN 
En este capítulo se ha presentado un procedimiento para calcular simultáneamente los 

elementos del circuito equivalente en pequeña señal y los parámetros de ruido de un HBT. El 
método se basa en el ajuste simultáneo de medidas de parámetros S y factor de ruido con 
valores estimados a partir de expresiones en función de los elementos del circuito equivalente. 
Además, se utiliza una función de error adicional, donde se comparan los parámetros de ruido 
estimados con la técnica F50 con los obtenidos mediante expresiones en función de los 
elementos del circuito equivalente. Con esta técnica se incluye redundancia en frecuencia y se 
evita el uso de métodos basados en tuner para medir los parámetros de ruido. 

Para aplicar dicho procedimiento, previamente se obtuvieron expresiones de los elementos 
del circuito equivalente, cuyos resultados son utilizados como valores iniciales del algoritmo 
de optimización. Dichas expresiones se obtienen a partir de un modelo en pequeña señal del 
HBT, en donde se considera una configuración T para modelar la región intrínseca. Así 
mismo, se presenta el desarrollo para obtener un modelo de ruido del transistor, el cual 
consiste en determinar la matriz de correlación total del dispositivo en configuración de 
cascada, de tal forma que para calcular los parámetros de ruido se utilizan las expresiones en 
función de dicha matriz. Para ello, el comportamiento de ruido de la región intrínseca se 
modela mediante tres fuentes de ruido no correladas, dos de ruido shot y una de ruido térmico 
(modelo de Hawkins). La densidad espectral de dichas fuentes de ruido se expresa en función 
de las resistencias intrínsecas del transistor y del factor de transporte de base.  

El método de extracción se aplicó a un HBT medido en un rango de frecuencia de 1 a 8 
GHz, observando una excelente coincidencia entre las medidas y estimaciones de los 
parámetros S y del factor de ruido. Además, con la finalidad de comprobar los resultados de 
los parámetros de ruido, estos se midieron utilizando técnicas de tuner y se compararon con 
los estimados, observando concordancia entre ellos. Con esto se demuestra la viabilidad de 
aplicar el método presentado para caracterizar HBTs en pequeña señal y ruido, el cual es 
sencillo de implementarse y requiere como datos únicamente medidas de parámetros S y del 
factor de ruido. Además, el método propuesto ilustra una aplicación particular de la técnica 
F50. 
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