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En los ultimos afios el incremento en el uso de tecnologias inalambricas ha generado un
grave problema en la saturacion del espectro electromagnético. Diversas soluciones han sido
desarrolladas e implementadas, una de ellas es la concurrencia en bandas de frecuencias
dentro de los amplificadores de microondas. Debido a la complejidad de construccion en las
redes de entrada y salida, una sencilla red de entrada tipo L de elementos distribuidos ha
sido propuesta para la realizacion de un amplificador de microondas de bajo ruido de bandas
concurrentes.

Una red tipo L es llamada asi por su figura de construccién caracteristica. La red tipo L
propuesta consta de un stub en circuito abierto con una longitud eléctrica de 180, seguido
de una linea de transmision hasta llegar al dispositivo bajo prueba. Dicho estudio se llevo de
manera simulada a través de las plataformas de computo AWR y Matlab, facilitando la
caracterizacion de las redes y el desarrollo de un programa que auxilia principalmente a
encontrar el valor de aquellas impedancias que favorezcan el fendbmeno de concurrencia en
bandas en la red de entrada. Las frecuencias de concurrencias son seleccionadas por el
usuario. La tarea de sintonizacion de las impedancias es el objetivo del programa de
computo desarrollado. Se adaptaron métodos auxiliares para el desarrollo de un método
grafico, el cual puede encontrar el fendbmeno de concurrencia en bandas a traves de la carta
de Smith.

Cinco transistores de diferentes familias han sido utilizados para la realizacion de este
estudio. Como resultado final de la caracterizacion de la red propuesta, se encontraron los
limites de la metodologia grafica y por ende del programa de sintonizacién de impedancias.
El presente trabajo representa un precedente importante dentro del area de bandas
concurrentes en microondas.
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In the last years the increased use of wireless technologies has created a serious problem in
the saturation of the electromagnetic spectrum. Various solutions have been developed and
implemented, one of them is the concurrence in frequency bands within the microwave
amplifiers. Given the complexity of construction in the input and output networks, a type L
input simple network of elements distributed has been proposed for the realization of a low-
noise microwave amplifier of concurrent bands.

A type L network is named for its characteristic figure construction. The Studied L type
network consists of an open circuit stub with an electrical length of 1807, followed by a
transmission line to reach the DUT. This study was carried in the simulated way across
computing platforms AWR and Matlab, facilitating the characterization of networks and the
development of a program that mainly helps find those impedances that favor the
phenomenon of concurrence in bands in the input network. This concurrence will be
presented in the frequencies desired by user .The work of tuning the impedance is the object
of the computer program developed. Auxiliary methods for developing a graphical method
were adapted, which can find the phenomenon of competition in bands across the Smith
chart.

Five Transistors of different families were used for this study. As a final result of the
characterizing of proposed network, the graphical methodology limits and thus of the tuning
impedances program were found. The present study represents an important precedent in the
area of microwave concurrent bands.
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Capitulo 1
INTRODUCCION

En México, en estos tiempos las comunicaciones son de vital importancia para las
actividades diarias del ser humano. El uso del internet estacionario y movil, teléfonos de casa
e inalambricos, juguetes a control remoto, diferentes dispositivos electrénicos que manejan
sefiales de bluetooth y otras tecnologias han aumentado considerablemente a lo largo de esta
ultima década. A pesar de las distintas técnicas de modulacion y codificacion, la saturacion del

espectro electromagnético es casi inevitable.

La saturacion del espectro electromagnético ha hecho emerger nuevas tecnologias y
estudios, como la distribucién inteligente del espectro electromagnético, casos donde la
prioridad es la velocidad de HSUPA (High-Speed Uplink Packet Access) o de HSDPA (High-
Speed Downlink Packet Access), las técnicas de modulacion de espectro expandido y

tecnologias de bandas concurrentes.

1.1 Espectro Electromagnético.
El espectro electromagnético, es la distribucion energética del conjunto de las ondas
electromagnéticas o bien es el rango de todas las radiaciones electromagnéticas posibles, como

se indicaen latabla 1.1.

La racionalidad en la asignacion del espectro electromagnético y la eficiencia en su uso
son condiciones para el desarrollo del sector de las telecomunicaciones. El despliegue de
tecnologias y servicios inaldmbricos innovadores se ve cada vez mas dificultado por la reserva
de determinadas bandas de espectro para servicios definidos de manera restrictiva, aunado a

unas rigidas condiciones de uso que imponen limitaciones [1].

La realidad es que el espectro electromagnético esta sobre utilizado en algunas bandas
(2.4 GHz) indicado en la fig.1.1 y absolutamente desaprovechado en otras (frecuencias bajas y

altas).



El espectro electromagnético es el Unico recurso capaz de limitar el posible nimero de

prestatarios de unos determinados servicios basados en la movilidad y la ubicuidad, que

requieren el uso de radiofrecuencias, como alternativa a las redes de acceso tradicionales
(WiFi, WiMax, etc.) [1].

Por otra parte, las empresas operadoras de telefonia movil tienen especial interés en

bandas entre los 700 y 900 MHz. Los servicios que se pueden prestar utilizando dichas bandas

son muchos, Sin embargo, la disponibilidad del espectro electromagnético en estas bandas esta

muy limitada. Por lo cual es preciso pensar en aplicaciones y tecnologias que no requieran un

ancho de banda grande [1].
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Como se expresa en la fig.1.1 la banda de 2.4Ghz pertenece a las microondas, estas son
frecuencias de 300 MHz a 300 GHz, por lo que les corresponde una longitud de onda eléctrica
(A=cf)entre ] my 1 mm. Es por eso que a las sefiales con longitudes de onda de ese orden se

les llama ondas milimétricas.

La banda espectral de las microondas se divide en sub-bandas tal como se muestra en la
tabla 1.2.

Tablal.1 Distribucién del espectro electromagnético [3].

Denominacion Siglas | Margen de frecuencias

Frecuencias muy bajas |VLF 3 - 30 KHz
Frecuencias bajas LF 30 - 300 KHz
Frecuencias medias MF 300 - 3000 KHz

Frecuencias altas HF 3 - 30 MHz

Frecuencias muy altas |VHF 30 - 300 MHz

Frecuencias ultra altas |UHF 300 - 3000 MHz

Frecuencias super altas | SHF 3 - 30 GHz

Frecuencias extra altas |EHF 30 - 300 GHz

Tablal.2 Sub-bandas espectrales de las microondas [4].

Banda |Frecuencia (GHz)
L 1-2

S 24

= 4-8

X 8-12

Ku 12-18

K 18-26

Ka 26-40

U 40-60




1.2 Antecedentes.

En la literatura diferentes técnicas y metodologias han sido propuestas para el disefio
de amplificadores de bandas concurrentes, la complejidad en sus redes de entrada y salida
hace que la construccidn sea limitada por la tecnologia de los laboratorios escolares. A

continuacion se presentan dos diferentes disefios de amplificadores de bandas concurrentes.

1.2.1 Un Amplificador Compacto de Bajo Ruido con Bandas Concurrentes a 2.4 GHz y
5.2 GHz.

Construyeron un amplificador de bajo ruido (LNA) con bandas concurrentes
completamente integrado [5], resonando a las frecuencias 2.4 GHz y 5.2 GHz mostrado en la
fig.1.2. En la fig.1.3 se muestra el circuito del amplificador conmutado. Al cambiar la
conductancia de entrada y la capacitancia de salida, la ganancia de banda angosta y el
acoplamiento de impedancias son logrados a las frecuencias de 2.4 GHz 5.2 GHz como se
muestra en la fig.1.4. Utilizando tecnologia CMOS estandar, un amplificador compacto de
bajo ruido con bandas concurrentes con un tamafio comparable al de un amplificador de una
sola banda fue realizado con la topologia propuesta. En la fig.1.5 se presenta ganancias en las
bandas de interés de 10.1 dB y 10.9 dB del circuito fabricado, y un nivel de ruido de 2.9 dB y
3.7 dB ilustrado en la fig.1.6.
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Fig.1.2. Diagrama de amplificador de conmutacion.



Fig.1.3 Circuito impreso del amplificador de conmutacién.
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Fig.1.4 Parametro S;; del amplificador de conmutacion.
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Fig.1.5 Parametro S,; del amplificador de conmutacion.
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Fig.1.6 Figura de ruido del amplificador de conmutacion.



1.2.2 Una Técnica de Disefio para un Amplificador de Potencia Sintonizado para Bandas
Concurrentes Armonicas.

Es presentada una técnica para el disefio de un amplificador de potencia sintonizado
para bandas concurrentes [6]. EI enfoque propuesto se basa en una metodologia desarrollada
para disefiar redes pasivas de acoplamiento de multi bandas, lo que permite la operatividad
concurrente. El amplificador construido opera a las frecuencias de 2.45 GHz y 3.3 GHz. En la
fig.1.7 se muestra el diagrama de la red propuesta, mientras que en la fig.1.8 se muestra al

amplificador en su forma fisica. En la fig.1.9 son mostrados los parametros S;; y S,; del

amplificador.
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Fig.1.8 Amplificador de potencia sintonizado.
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Fig.1.9 Parametros S;; y S,; del amplificador sintonizado.

1.3 Objetivo de la Tesis.

El objetivo de este trabajo es el disefio de un amplificador de bajo ruido con bandas
concurrentes. No es requisito que las bandas de concurrencia deban ser arménicas.

El primer objetivo especifico es la construccion de una herramienta de calibracion para
la caracterizacion de los transistores de microondas, la herramienta de calibracion es realizada
a través de un software y un kit de estandares de lineas de transmision.

El segundo objetivo especifico es la realizacion de un programa de sintonizacion de
impedancias para las redes de entrada y salida de un amplificador de bajo ruido con bandas

concurrentes, las frecuencias de concurrencia serén elegidas por el usuario.



1.4 Organizacion de la Tesis.

El presente trabajo de tesis se organiza de la siguiente manera:

En el capitulo 1, se presenta la introduccion del presente documento, antecedentes,
justificacién y la descripcion de su organizacion.

En el capitulo 2, se presentan los conceptos mas importantes dentro de su marco
teorico, asi como breves explicaciones de cada uno para la plena comprension de este trabajo,
ademas se extiende a los fundamentos tedricos y matematicos en la soluciones de problemas
que ya han sido bien estudiados.

En el capitulo 3, se describen los principales documentos que fueron referencias para la
realizacion de este trabajo de tesis y se describe su interaccion en este estudio, también es
descrito el manejo de la sintonizacion inteligente y su comportamiento.

En el capitulo 4, se presentan los resultados de las simulaciones generadas en el
software realizado, tomando de base los resultados de las simulaciones en AWR.

En el capitulo 5, se presentan las conclusiones de la tesis y la propuesta de trabajo

futuro o temas de interés.



Capitulo 2

MARCO TEORICO

2.1 Representacion de Redes de Dos Puertos.

Para caracterizar las redes de dos puertos su funcion de transferencia y las impedancias
deben ser obtenidas. A bajas frecuencias, los parametros z, y, h, o ABCD son ejemplos de
funciones de redes que se utilizan en la descripcién de las redes de dos puertos. Estos
parametros no pueden ser medidos con precision en altas frecuencias, debido a que las pruebas
de un circuito en corto y en abierto que se requieren son dificiles de realizar en un ancho de
banda de microondas [7].

Un conjunto de parametros que es muy Util para el anélisis de microondas son los
pardmetros de dispersion (parametros S). Estos parametros se definen en términos de ondas
viajeras y caracterizan completamente el comportamiento de redes de dos puertos. En la
década de 1970 la popularidad de los parametros de dispersion se incrementd debido a la
aparicion de nuevos analizadores de redes, los cuales desempefiaba mediciones de los
parametros de dispersion con gran facilidad. Los parametros de dispersion son faciles de usar
en el analisis y la teoria de diagramas de flujo es directamente aplicable. Aunque el uso
principal de los pardmetros de dispersion en el area de microondas se encuentra en la
caracterizacion de redes de dos puertos, también pueden ser utilizados en la caracterizacion de

las redes de n puertos [7].

2.2 Conceptos de lineas de trasmision.

En este documento se le nombrard linea a cualquier tipo de linea de transmision. La
linea de dos hilos, coaxial y de microcinta son mostradas en la fig.2.1. La linea de microcinta
es la mas adecuada para la construccion de amplificadores de microondas. La teoria del
funcionamiento de estas lineas se puede explicar utilizando un modelo de circuito distribuido.

Un modelo de este tipo proporciona resultados

10
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(a) (©)

Fig.2.1 lineas de transmision tipicas:(a) Linea de transmision de dos hilos; (b) linea de transmision
coaxial; (c) linea de transmisién de microcinta.

practicos para el voltaje y la corriente a lo largo de las lineas sin tener que recurrir a las
ecuaciones de Maxwell [7].

Un modelo eléctrico de una linea se muestra en Fig.2.2a. Visto como una red de dos
puertos, la linea recibe alimentacion de la fuente en el puerto de entrada (extremo de la fuente)
y entrega potencia a la carga en el puerto de salida (extremo de carga). La longitud L de la

linea se divide en muchas secciones idénticas 4x [7].

Cada seccion Ax se modela por una resistencia R por unidad de longitud (R= ©/m), una
inductancia L por unidad de longitud (L=H/m), una capacitancia C por unidad de longitud
(C=F/m) y una conductancia G por unidad de longitud (G=S/m). Estos parametros son
considerados constantes a lo largo de la linea uniforme [7].

La Fig.2.2b muestra una seccion Ax de la linea, el voltaje y las corrientes en los
puertos de entrada y salida de la seccidon Ax de linea. Se observan que los voltajes y corrientes
a lo largo de la linea son funciones de la posicion y el tiempo. En la entrada de la seccion Ax
el voltaje y la corriente son v(x, t) y i(x, t), mientras que en la salida el voltaje y la corriente
sonv(x + Ax,t) y i(x + Ax, t).

La aplicacion de la ley de voltaje de Kirchhoff al modelo presentado en la Fig.2.2b resulta:

v(x, t) — v(x + Ax,t) = RAxi(x,t) + LAx <3i(x, t)>

Jt

11
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Fig.2.2. Modelos de lineas de transmision:(a) Un modelo de circuito distribuido para una linea de transmisién; (b)
una seccion Ax de la lineas de transmision; (c) una seccion Ax de la lineas de transmisidn sin perdidas.

Dividiendo por Ax se escribe

v(x, t) —v(x+4x,t)

Ax

= —Ri(x,t) — L (ai(x’ t)>

Jt

Como Ax se aproxima a cero, el lado izquierdo se reconoce como la derivada parcial de

v(x, t) con respecto a x. Por lo tanto, tomando el limite cuando 4x — 0 obteniendo:

ov(x,t) B

0x

= —Ri(x,t) — L

[

di(x,t)
=

(2.1)

12



Similarmente, se aplica la ley para corriente de Kirchhoff al modelo de la Fig.2.2b resultando

ov(x + Ax, t)>

i(x,t) —i(x+ Ax,t) = GAxv(x + Ax,t) + CAx ( 5%

Dividiendo entre Ax y se toma el limite de Ax — 0 resulta en

di(x,t) ov(x, t)) (2.2)

= —Gv(x,t)— C

d0x (1) ( Jt
Las ecuaciones diferenciales parciales (2.1) y (2.2) describen los voltajes y las

corrientes a lo largo de las lineas. En un caso particular en la electronica de microondas es la

linea de transmision sin pérdidas, es decir, una linea en donde R y G son insignificantes, o

simplemente R = G = 0. Una seccion Ax en una linea sin pérdidas se muestra en la Fig.2.2c.

En la linea sin pérdidas, R = G = 0y las ecuaciones (2.1) y (2.2) se reducen a:

ov(x,t) _ di(x,t) (2.3)
ox < ot )

di(x,t) c ov(x, t) (2.4)
ox ( at )

El interés esta en la solucion de (2.3) y (2.4) para una excitacion sinusoidal de la linea.
El Andlisis fasorial se utilizara para obtener la solucidn de estado estable para v(x,t) y i(x, t).
Para una excitacion sinusoidal los estados estables de voltajes y corrientes a lo largo de la
linea también son funciones sinusoidales del tiempo cuya dependencia de la posicién y el

tiempo se puede expresar en la forma general:

v(x,t) = f(x)cosifwt + @(x)) (2.5)

i(x,t) = g(x)cosifwt + n(x)) (2.6)

Donde f(x) y g(x) son la funcion real de la posicién y en la que ¢ (x) y n(x)
describen la dependencia posicional de la fase.

Utilizando la férmula de Euler, es decir,
jo

e/’ =cosO +jsinO

13



Donde cos O es la parte real de e/ y sin O es la parte imaginaria de e/? y puede ser expresada

en la forma:

v(x,t) = f(x) cos(wt + p(x)) = f(x)Re[el (@t +90)] = Re[ f(x)el (¢(M)ei (@) (2.7)
Y

i(x,t) = g(x) cos(wt + n(x)) = g(x)Re[e! (@t +1M)] = Re[ g(x)e/ (1)) @] (2.8)

En las ecuaciones (2.7) y (2.8) pueden definir las cantidades fasoriales.

V(x) = f(x)e/*™

1(x) = g(x)en™
Reescribiendo a las ecuaciones (2.7) y (2.8).

v(x,t) = Re[V(x)e/®®)] (2.9)

i(x,t) = Re[l(x)e/® ™)] (2.10)
Los fasores V(x) y I(x) son funciones complejas de posicion y expresan las variaciones de
voltaje y corriente en funcién de la posicion a lo largo de la linea.

Substituyendo en la ecuacion (2.9) y (2.10):

0 . 0 . (2.11)
jo ()] — _ jo (x)
P Re[V(x)e ] L e Re[I(x)e ]

Ya que el operador Re conmuta con los operadores d/dx y d/dt, podemos escribir (2.11) en
la forma:

Re laV(x)

' del® (x) 0 2.12
e/ (x)l = —LRe ll(x) ¢ l (.12
ox

- 7 inelw ()
e L % Re[l(x)jwe ]

Observando a V(x) es solo una funcidn de posicion, resulta:

aV (x) B dV(x)
dx  dx

14



Entonces (2.12) puede ser escrita como:

2.13
Re [(dV(x) +ja)LI(x)) el (x)] =0 ¢139
dx

La ecuacion (2.13) debe ser satisfecha para todos los valores de t. Por lo tanto, el término entre

paréntesis debe ser cero, es decir,

avix) (2.14)
I = —jwLI(x)

En realidad, este Ultimo paso podria no ser tan obvio, se puede comprobar observando que
parawt = 0, e/% = 1, y (1.3.13) resulta:

Re ldv(x) + ja)LI(x)l =0 (2.15)
dx
Y para wt = 1/2, e%: J, and (1.3.13) resulta:
dv
Re [( dix) +ja)LI(x)>j] =0
(2.16)

Im [dl;ix) +ja)LI(x)l =0

Las ecuaciones (2.15) y (2.16) muestran que tanto las partes real e imaginaria de (dV(x)/

dx) + jwLI(x) debe ser cero. Por lo tanto, (2.14) es verificada.

Comparando las ecuaciones (2.3) y (2.14), se muestra que en la ecuacién (2.14) es
resultado por simple sustitucion de la d/dt por jw, del voltaje v(x, t) y la corriente i(x, t) por
los fasores V' (x) y I(x) de la ecuacion (2.3). El uso de los fasores permite cambiar la ecuacion

diferencial parcial (2.3) en la ecuacién diferencial ordinaria (2.14).

De manera similar, sustituyendo (2.9) y (2.10) en (2.4) resulta en la siguiente ecuacion

fasor:

dl(x) (2.17)

ok —jwCV (x)
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Las ecuaciones (2.14) y (2.17) son las ecuaciones diferenciales satisfechas por el fasor V(x) y
I(x) alo largo de una linea sin pérdidas. Estas ecuaciones se pueden resolver para V(x) y 1(x)
como sigue. Diferenciando (2.14) con respecto a x resulta:

d’V(x) dI(x) (2.18)

dx? = —Jjwl dx

Sustituyendo (2.17) en (2.18) corresponde a:

% = —jwL(—jwC)V(x) = w?LCV (x)
0
VO prveo =0 o
Donde
8 = IC (2.20)

El pardmetro 8 se conoce como la constante de propagacion. La solucion general de la
ecuacion de segundo orden diferencial en (2.19) es:

V(x) = Ae/P* 4+ Belf~ (2.21)

Donde las constantes Ay B son, en general, constantes complejas. Estas pueden ser evaluadas
utilizando las condiciones de frontera en los puertos de entrada y salida de la linea de
transmision.

La solucion general I(x) se puede obtener a partir de (2.14) y (2.21), es decir:

-1 dV(x) _—-1d

e — R _jﬁx ]BX
1) =T ax " jeldx [4e™ + Bel]
) . 2.22
I(x) = % [Ae‘fﬁx + Belﬁx] (2.22)

Despueés de un analisis diferencial, se divide la ecuacion (2.21) entre (2.22) y se obtiene la
impedancia caracteristica de una linea ( Z ).

, _wl ol VL (2.23)
"7 B T wVIC C
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También se obtiene que:

A . B . (2.24)
= Bx _ __ ,pjBx
I1(x) 7 e Z e
v(x,t) = Re[V(x)e/“! | = Re[Ae™ Bx~»D) 4 Bel (Bxtwi)] (2.25)
i(x,t) = Re[I(x)e/*t | = Re [ﬁ o1 Br-ot) _ D ojprror) (2.26)
Zy Zy
Si Ay B son reales pueden ser reescritas de la siguiente forma:
A B
v(x,t) = ——cos(wt - Bfx) + —cos(wt + Bx) (2.27)
Zy Zy
y
(2.28)

i(x,t) = Z%cos(wt - Bx) — Z%cos(wt + Bx)

Las funciones A cos(wt - fx)y B cos(wt - Bx) se conocen como funciones de onda.
Examinando las caracteristicas de las ondas de estas funciones, supongamos que v, (x,t)=
A cos(wt - Bx). La funcion v;(x,t) puede ser analizada proponiendo un valor de x y
observar su comportamiento como una funcién del tiempo, haciendo a x = 0 entonces
v1(0,t) = Acos(wt - Bx) como se muestra en la gréafica en la fig.2.3a. La funcion v, (0, t)
varia sinusoidalmente a medida que aumenta el tiempo. El intervalo de tiempo entre dos
valores iguales consecutivos de la sefial periddica se define como el periodo T, como se ilustra

en la fig.2.3a. Por lo tanto, en la fig.2.3a el periodo T viene dada por:

a)tlt:T = 2 T

Despejando a T:
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Se examina el comportamiento de v (x,t) como una funcioén de la posicion (x) y se
evalla t = 0. En la figura 2.3b se ilustra a v, (x, t) = A cos(Bx), la distancia entre dos valores
iguales consecutivos de la sefial se define como la longitud de onda. Por lo tanto, la longitud

de onda esté dando por:

ﬂxlxz/l =27
Despejando a A:
21 (2.29)

Si se observan los dos valores de v;(x,t) como una funcién del tiempo se puede
calcular la velocidad de propagacion de la onda. Por ejemplo, en los tiempos t; y t, (donde

t, > T;) se obtiene:
v1(x, t;) = Acos(Bx — wty)
v1(x, t;) = Acos(Bx — wty)
En la fig. 2.3c se muestra una grafica de v;(x,t;) y v1(x,t;). Un punto de la fase

constante aent =t; y t = t, se muestra en la figura 2.3. Debido a que el punto a de la fase

de vy (xq, t1) es idéntico al punto a de la fase de v, (x;, t;), Se puede reescribir de la forma:

v1(x1, T1) = v1(x2,T3)

0]
cos(fx; — wt; ) = cos(fx; — wty)
Por lo tanto
Bx1 — wty = Bx; — wty
0 bien:
X2—n_ @ (2.30)
tb—t B

18



vi1{0.t) vi(xt)

vi(x,0) il t:) Vp= wip

\i:r/ ! U ) Il I: - U x
: 11 J.-
A . L !

(b) (c)
Fig.2.3 fases de los voltajes:(a) grafica de v, (0,t) = A cos(wt) ; (b) grafica de v;(x,0) = A cos(wt); (c)
célculo de la velocidad de fase.

La cantidad a la izquierda es reconocida como la velocidad de propagacion del punto

a, conocido como la velocidad de fase . Es decir:

v xZ— x1 (,L) w 1
PT -t B BVLC ~VIC
21 21 Vp

Ll

(2.31)

En otras palabras, la longitud de onda es la distancia viajada por la onda en un
intervalo de tiempo igual a un periodo.

Ademas, de (2.30) debido a que t, > t; Yy w/f es una cantidad positiva, se deduce que
X, — xq1 debe ser positivo 0 x, > x;. Esto muestra que el punto de fase constante se esta
moviendo hacia la derecha en la figura.2.3c, en otras palabras, la funcion A cos(wt — fx)
representa una onda en movimiento a una velocidad V, hacia la carga. Esta onda se denomina

una onda de salida cuando se ve desde la fuente, o una onda incidente cuando se ve desde la

carga.
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El andlisis de B cos(wt + [x) mostrara que esta funcion representa una onda en
movimiento a una velocidad V, hacia la izquierda. Esta onda se denomina una onda incidente
cuando se ve desde la fuente, o una onda reflejada cuando se ve desde la carga. Debido a que
la onda A cos(wt — Bx) se asocia con el fasor Ae/* y B cos(wt + fx) con Be/f* | se
refiere al fasor Ae 7#* como la onda incidente y Be/#* como la onda reflejada. La cantidad
Bx se conoce como la longitud eléctrica de la linea, en general, el voltaje y la corriente en una
linea se componen de una onda incidente y una onda reflejada. Una linea de impedancia
caracteristica Z,, longitud [ y terminada en un Z, de carga se muestra en la Fig.2.4a. El
extremo de la fuente se encuentra en x = 0 y el extremo Z, carga en x = [. Las ondas
incidentes y reflejadas se muestran también donde se utiliza el simbolo de la flecha ondulada
para denotar una onda.

Es conveniente en algunos problemas de linea para mostrar el extremo de carga a una
distancia cero y el extremo de la fuente a una distancia [ de la carga. Dejando x = [ —d en
(2.21) y (2.24) se puede escribir:

V(d) = Alejﬁd + Ble_jﬁd (232)
y
Ay B, _. (2.33)
— _—pjpd _ _Z p—jpd
1(d) 7 e Z e
fe . fe .
MAETJBh I‘I{@:‘ Mﬁejﬁx
Zo DZL Zo L DZL
MBejEx MBE_]B:‘
T, T,
=0 = d= =0
(a) (b)

Fig.2.4.carga al final de una linea de transmision: (a) linea de transmisién con la fuente terminada en
x = 0y lacarga terminada en x = [ ; (b) linea de transmision con carga terminada en d = 0 y la fuente

terminadaend = L.
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Donde A; = A,e/f¢ y B; = B;e P4 El cambio x = — d (tal que d = [ — x) es hecho en
algunos problemas de lineas con el fin de medir las distancias positivas de manera que se van
moviendo desde la carga hacia la fuente.

El coeficiente de reflexion es definido como la relacion de la onda incidente con la
onda reflejada a lo largo de la linea de transmision. En la Fig.2.4b el coeficiente de reflexidn
en cualquier posicion d, es descrito por I;y(d), es:

Ble_jﬁd Bl (234)

— — —2jpd
FIN(d)—Ale—jﬁd—A—le JB

El coeficiente de reflexion de la carga, es descrito por I3, es el valor de I;y(d) en

d = 0. Porlo que:

By
Iy = Iy (0) = 1
1

Por lo tanto, (2.34) puede ser expresado de la forma:
Ln(d) = e *Fd (2.35)

También, las ecuaciones (2.32) y (2.33) pueden ser expresadas como:

V(d) — Al(ejﬁd + I*()e—]'ﬁd) — Al e]'ﬁd (1 + [be_zl'ﬁd) (236)

1(d) = ‘;_;(ejﬁd — Le ) = ‘;_; e/f (1 — [ye~2hd) (2.37)

Se obtiene el valor de la constante compleja A; al utilizar un valor conocido de V(d).
Por supuesto, el valor de V (d)a d = [ depende de la amplitud fuente y la impedancia de
fase y fuente conectada a la lineaa d = L. ElI complejo I}, constante simplemente se evalta en
términosde Z, y Z,.

Haciendo referencia a la figura 2.5, La impedancia de entrada de la linea en cualquier
posicion d se define como:

v _, et + [heIhd (2.38)
I(d) ~ 70 eifd — [ e-iBd

Ziy(d) =
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La constante I;, se puede evaluar usando la condicion de frontera en la carga, es decir,

que el valor de la impedancia de entrada en d = 0 debe ser igual a Z;, es decir:

Ziy(0) =2,
entonces
Zin0) =2, =12, 1%;:2
O bien
Z, — Zy (2.39)

L=——
"7 Z, + Z,

Viendo la ecuacion como un concepto mas general para nuestros fines de referencia, se tiene
que:

(Z, + Zo)e/P* + (Z, — Zp)e P!

Ziv(d) =Z - -
i (d) O (Z,+ Zy)elbd — (Z, — Zy)e Pl

Zjcospd + jZysinfBd
0 Zycosfd + jZ,sinfid

Zin(d) =Z

070 + jZ,tanBd

Zin(d) =2Z

Agregando ademas la definicion matematica de relacion de voltajes de onda estacionaria
(voltaje standing-wave ratio, VSWR):

V(@Dlnax _ 1+ 1] (2.41)

VSWR =

Tougy Iidy To

+
Vid Zo DZL

d=l d=0

Zr\‘(d);%i?

Fig.2.5 impedancia de entrada de la linea de transmisién en cualquier posicion d.

22



2.3 Parametros de Dispersion (S).
Introduciendo la notacién, donde V*(x) es una onda incidente de voltaje (de la fuente
hacia carga) representada por la magnitud A y su fasor e 7#* |y a V~(x) es una onda reflejada

de voltaje (de la carga hacia fuente) descrita por la magnitud B y su fasor e/~ :

VF(x) = AeIh*

V= (x) = Be/F*

De manera que se reescribiran las ecuaciones (2.21) y (2.24) en la forma:

Vix)=Vtx)+V (x) (2.42)
’ Vt(x) V (x) (2.43)
1) =1T(x)— I"(x) = 7
También, el coeficiente de reflexion entre el incidente y la onda reflejada se puede escribir
como:
V= (x 2.44
I'x) = V+Ex; (244)
La introduccién de la notacion normalizada:
V(x)

v(x) = \/Z_o

i) = /Z, I(%)

) = V*(x)
Z
b(x) = V= (x)

N

Escribiendo (2.42), (2.43) y (2.44) en la forma:

v(x) =alx)+ b (x) (2.45)
i(x) = alx)— b (x) (2.46)
b(x) = I'(x)a(x) (2.47)
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De las ecuaciones (2.45) y (2.46) la onda incidente normalizada a(x) y la onda
reflejada normalizada b(x) en términos de V(x) y I(x) son:
(2.48)

a) = 5 [v0) + 1)) = —= V() + Zy 1)

1
22y

(2.49)

b) = 5 [v() — i) = —p= [V () ~ Zy 1)

1
22,
Si en lugar de una linea de un puerto se tiene una red de dos puertos como se muestra
en la Fig.2.6 con la onda incidente a; (l;) y la onda reflejada by (l;) en el puerto 1 (el cual esta
localizado en x; = l;), y la onda incidente a,(l;) y la onda reflejada b,(l,) en el puerto 2

(que se encuentra en x, = [,), haciendo generalizaciones de la ecuacion (2.47) y se escribe:
bi(ly) = S11a,(Ly) + Siza;5(13)
b, (1) = Sz1a1(L1) + Sypay(ly)

O en la forma matricial:

aol=ls 52 [ 250

Observar que a; (1), a,(l,), b1(l1) y b,(l,) son los valores si las ondas incidentes y
reflejadas en los lugares especificamente denotados como puerto 1 y puerto 2 en la Fig. 2.6.
Los pardmetros Si1, S12, S21, Y Sz que representan reflexion y coeficientes transmision, se
denominan los parametros de dispersion (s parametros) de la red de dos puertos, medida en el

puerto 1y puerto 2 de la matriz

S11 512]
s] = [
S1= s, s

La ecuacion anterior es nombrada matriz de dispersion. El término S;;aq(ly)
representa la contribucion a la onda reflejada b, (1;) debido a la onda incidente a;(l;) en el
puerto 1. Del mismo modo, S;,a,(l,) representa la contribucién a la onda reflejada b, (I;)

debido a la onda incidente a,(l,) en el puerto 2, y asi sucesivamente.
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a,(x) a, (1) a,(l,) ay(x)

[y [y Red

- -

de
7 Z
01 Dos 02

PRI PR Puertos Lo Lo

by (x) by (1) by (1) by (x)

e O—
? ?
Puertol Puerto2
X, = ll X = I2

Fig.2.6 Ondas incidentes y reflejadas en una red de dos puertos.

Los parametros S son utilizados para representar los coeficientes reflexion y los
coeficientes de transmision. A partir de la ecuacion (2.50), los parametros S medidos en los

lugares especificos muestran como el puerto 1 y puerto 2 en la Fig. 2.6 se definen como:

5, = by (ly) Coeficiente de reflexion de entrada con la
a1l [ 1=o0 salida terminada Z,,.

5, = b,(l,) Coeficiente de trasmision hacia adelante con
a1l |, 1= la salida terminada Z,.

5, = b,(l,) Coeficiente de reflexion de salida con la
1CYR P entrada terminada Z,.

5, = b, (ly) Coeficiente de transmision en reversa con la
a2 () |, )= entrada terminada Z,.

Si la red de dos puertos en la fig.2.6 representa un transistor, el transistor debe estar
polarizado correctamente. Por lo tanto, los parametros S del transistor se miden en un punto Q
dado, en condiciones de pequefia sefial. Ademas, los parametros S varian con la frecuencia. La
ventaja de utilizar pardmetros S se desprende de sus definiciones, se miden utilizando una
impedancia debidamente acoplada (Z,). Por ejemplo, para medir S;; se mide la relacion de
bi(ly)/a,(ly) en el puerto de entrada con el puerto correctamente terminado, es decir, con
a,(l,) = 0. El puerto de salida es terminado con una impedancia igual a la impedancia
caracteristica de la linea que produce a,(l,) = 0, por lo que una onda incidente sera absorbida
totalmente por la carga y ninguna energia serd devuelta al puerto de salida. Esta situacion se

muestra en la fig. 2.7, donde a,(l,) = 0 para Z, = Z,,.
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Puertol Puerto2
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Fig. 2.7 Procedimiento para medir S;; .

Se observa que la impedancia Z,,r de salida de la red no tiene estar acoplada a Z,,.
De hecho, es poco comln que Zyyr= Zy,, pero con Z, =Z,, la condicion a,(l,) =0 es
satisfecha. Consideraciones similares se aplican a las mediciones en el puerto de entrada.
Ademas, las impedancias caracteristicas de las lineas son generalmente idénticos, con 50Q
siendo el valor estandar.

Usando las terminaciones resistivas acopladas para medir los parametros S de un
transistor tiene la ventaja de que el transistor no oscila. Por el contrario, si se fuera a utilizar

una prueba de un circuito en corto o en abierto, el transistor podria volverse inestable.

2.4 Ruido en Redes de Dos Puertos.

Cuando en un amplificador de microondas no hay sefial de entrada es posible medir
una pequefia sefial de salida en él. Esta pequefia potencia de salida es llamada potencia de
ruido. En la fig.2.8 se muestra el modelo de un amplificador de microondas con ruido. La
potencia de entrada de ruido puede ser modelada por una resistencia de fuente que produce
ruido térmico o ruido Johnson. Este ruido es producido por las fluctuaciones aleatorias de
electrones debido a la agitacion térmica. El valor eficaz del voltaje de ruido (V}, ,-,,s ) producido

por la resistencia de ruido R sobre un rango de frecuencia fy; — f; esta dada por:

Vyrms = VAKTBR (2.51)

donde k es la constante de Boltzmann, T es la temperatura de ruido del resistor, y B es el
ancho de banda de ruido. La ecuacion (2.51) muestra que la potencia de ruido térmico depende
del ancho de banda y no en una frecuencia central determinada dado, una distribucion de ruido

de este tipo se denomina ruido blanco.
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V. rms = VAKTBR

Fig.2.8 Modelo de amplificador de microondas con ruido.

La potencia de ruido disponible de R es:

Virms (2.52)
o =kTB

PN=

La figura de ruido (F) describe cuantitativamente el desempefio del amplificador de
microondas con ruido. La figura de ruido de un amplificador de microondas se define como la
relacion de la potencia de ruido total disponible en la salida del amplificador debido al ruido
térmico procedente de la resistencia térmica R, donde R es obtenida a la temperatura estandar

T = T, 290°K. La figura de ruido se puede expresar en la forma:

F =
PyiGy

Donde Pg, es la potencia de ruido total disponible en la salida del amplificador, Py; = k Ty B
es la potencia de ruido disponible debidoa R en T = T, = 290°K en un ancho de banda B y

G, es la ganancia de potencia disponible. Donde G4 puede ser expresada en la forma:

)

G, =
47 Py

Donde Pg, es la potencia disponible de la sefial en la salida y Ps; es la potencia disponible de

la sefial en la entrada, la figura de ruido puede ser descrita de la siguiente forma:

_ Ps; /Py
PSO/PNO

En la fig.2.8 se muestra un modelo para el célculo de la figura de ruido de un
amplificador de dos etapas, Py; es la potencia de ruido de entrada disponible, G41 Y G4, Son

las ganancias de potencia disponible de cada etapa, P,; Yy P,, representa la potencia de ruido
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que aparece en la salida del amplificador 1 y 2 respectivamente, debido al ruido interno del

amplificador.

La potencia disponible total de ruido en la salida (Py, ) es dada por:

Pyno = Gaz(Ga1Py; + Py1) + Py

P P P
po_ N . Pwi N2
PyiGy1Gyo PyiGy1r  PniGa1Gyo
0 bien:
F,—1 2.54
F=F + -2 (254)
Ga1
Donde:
Py1
FF=1+
! Py;iGaq
Y P
N2
F=1+
2 PyiGy;

F, y F, son reconocidos como las figuras de ruido individuales de las primera y segunda etapa,

respectivamente.

La ecuacion (2.54) muestra que la figura de ruido de la segunda etapa se reduce en G, .
Por lo tanto, la contribucion de ruido de la segunda etapa es pequefia si G4, €s grande y puede
ser significativo si la G4; ganancia es baja. No siempre es Importante minimizar el ruido de
la primera etapa si la reduccion ganancia es demasiado grande. De hecho, se puede seleccionar
una mayor ganancia, aunque F; es mayor que el factor de ruido minimo de la primera etapa, de
tal manera que se obtiene un valor bajo de F. En un disefio, se hace por lo general una solucién

de compromiso entre la ganancia y figura de ruido.

Amplificador 1 Amplificador 2
R § Py=kT_ B Gy Py + Py Py, 7.
Gas Gaz
- -
Pnl Pn! L

Fig.2.9 Modelo de figura de ruido de un amplificador de dos etapas.
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Un calculo especifico se puede hacer con dos amplificadores en cascada para determinar cual
sera utilizado para la primera etapa y alcanzar la figura de ruido méas baja. Se consideran dos
amplificadores con las figuras de ruido F; y F,, y ganancias G4 Y Ga,. Si el amplificador 1

estd conectado antes de amplificador 2, la figura de ruido total es denotado por:
F-1
Ga1
Por otro lado. Si el amplificador 2 es conectado en la entrada primero produciria una

F12 =F1 +

figura de ruido total méas baja cuando F;, < F»; , 0 bien

F,—1 F,—1 2.55
Fi+—=——<F +— (259)
A1 Gy

Manipulando la ecuacion (2.55) para la introduccion de la cantidad M.

F,—1 F—1
(FF—1)+ < (F,-1)+
A1 Gy
F—1 F,—1 (2.56)
<
1T
GAl GAZ
Viéndolo de otro modo:
M, < M, (2.57)
_ F—1 (2.58)
- 1
-G

La cantidad M es conocida como un medidor de ruido, en la ecuacion (2.57) se explica
que colocando el transistor 1 en la primera etapa se lograra tener una baja figura de ruido
total. Es decir que mientras menor sea el medidor de ruido (M), el acoplamiento del transistor
como primera etapa de una configuracion en cascada sera mejor. Para el caso de una cadena
de amplificadores de n, la figura de ruido total esta dada por:

-1 F-1 F,—1 (2.59)

F=F + + + + .
! Gay Ga1Gaz  Gp1GapGy3
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2.5 Circulos Constantes de Figura de Ruido.
La figura de ruido de un amplificador de dos puertos es dada por

Y| (2.60)

2
F:Fmin +g Vs — yopt'

S
Donde 1y, es la resistencia normalizada de ruido equivalente de los dos puertos,
Ys = gs + jbs representa la admitancia normalizada de la fuente, y y,,c = gope + jbopt

representa la admitancia normalizada de la fuente la cual resulta en la figura de ruido minima,

Ilamada F,,,;,, -

Se expresar y; Y yop: €n términos de coeficientes de reflexion Iy y I, , es decir:

1- 1T, (2.61)
Ys =
1+ I
y
1= Iy (2.62)
yOPt - 1 + Iwopt
por lo que
2
. lr—r (2.63)
F = Fmin + ynl N optl

(A= 1IL12) |1+ Dyl

La ecuacion (2.63) depende de F,,;, (figura de ruido minima), y,, (resistencia de ruido) y de
I, (gama optimo). Estas cantidades se conocen como los parametros de ruido y estan dadas
por el fabricante del transistor o pueden determinarse experimentalmente. El valor de F,;,,
que se produce cuando Iy = I, , se puede leer en el medidor de figura de ruido, y el
coeficiente de reflexion de la fuente que produce a F,,;,, se puede determinar con precisién
utilizando un analizador de redes. La resistencia de ruido y,, puede medirse mediante la lectura

de la figura de ruido cuando I; = 0, llamados F, —, . Entonces:
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)|1+[10pt |2

Tn=(FrS:0— Fmin 2
4 Lope |

F,» es una funcion de la corriente del dispositivo en operacion y la frecuencia, y hay
un valor de I, asociado con cada F,,;, . La ecuacion (2.63) se puede utilizar para disefiar I
para una figura de ruido dado F = F,.

|5 - FOPt|2 _ Fi = Fn 2 (2.64)
ATl LR

Reorganizando (2.63) se puede observar que para cada valor de figura de ruido F;

dado, se genera una constante, definiendo el pardmetro de figura de ruido llamado N;, como:

_Fi_Fmin

(2.65)
Ne=—,

|1+ Lpe |2

2.6 Técnicas Auxiliares de Disefio de Amplificadores de Microondas.

En esta parte se desarrollan los principios basicos utilizados en el anélisis y disefio de
amplificadores de microondas con un procedimiento sistematico basado en los pardmetros S
del transistor microondas y ciertos requisitos de rendimiento.

Las consideraciones mas importantes en el disefio de un amplificador de microondas
son los requisitos de estabilidad, ganancia de potencia, ancho de banda, ruido, y polarizacién
en corriente directa. Un disefio general comienza con un conjunto de especificaciones y en la
seleccion del transistor apropiado. Un transistor incondicionalmente estable no oscilara con
ninguna carga pasiva. Por otro lado, un disefio usando un transistor potencialmente inestable
requiere de un mayor analisis y consideraciones cuidadosas de manera que las cargas pasivas
produzcan un amplificador estable.

Ambos procedimientos de disefio de transistores unilaterales y bilaterales son basados
en los requisitos de estabilidad, de ganancia y la correcta seleccion del punto de operacion y la
topologia apropiada en la red de corriente continua con el fin de obtener el rendimiento

deseado en corriente alterna.
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2.6.1 Ecuaciones de Ganancia de Potencia.

En la literatura aparecen varias ecuaciones de ganancia de potencia y se utilizan en el
disefio de amplificadores de microondas. La fig.2.10 ilustra una gréafica de flujo de la sefial del
amplificador de microondas y las diferentes potencias utilizadas en ecuaciones de ganancia.
La ganancia de potencia del transductor G, la ganancia de potencia G, y la G4 ganancia de

potencia disponible se definen de la siguiente manera:

P, potencia entregada a la carga

Gr = =
T Pyys potencia disponible de la fuente

P, potencia entregada a la carga

P Py potenciade entrada a lared

G Pyyn potencia disponible de la red
= —

" Pys potencia disponible de la fuente

Las expresiones para Gr, G, Yy G4 también pueden ser vistas en coeficientes de reflexion y

parametros S.

2 2
= 1- |IG] 15,112 1—|1;] (2.66)
11— IyIGI? |1 — Sy,I1 |2
2 2
= 1- |IG] 15,112 1— |1 (2.67)
|1 — S115512 11— IoyrI|?
1 1— |7 2.68
Gp _ . |521|2 | L| . ( )
1— |yl |1 — Sy11 ]
1- |G|? (2.69)

A= 5 152117 5
|1 — S1155] 1= |Ihyrl

S12 81 11, (2.70)
[y =Sy +2°8 L
=St
S12 821 [ (2.71)

Tour = Sy + 122218
ouT 22+1_511Fs
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Fig.2.10 Grafica de flujo con definiciones de potencia.

1
Py == 2 __|by)?
IN 2|511| 2|1|

1 1
P, =§|b2|2 —§|az|2

Pyys = P1N|r,N =Iy

Payny = Py |rL =Tyt

Donde Gr es una funcion de Iy, I, y los parametros S del transistor, G,=f(I.[S]) vy
Gr=f (I;[S]). En términos del amplificador de la fig.2.11, la red de acoplamiento de entrada
transforma la impedancia del generador Z; a la impedancia Z,. La red de acoplamiento de
salida transforma la impedancia Z, a la impedancia de carga Z; o al coeficiente de reflexién
de carga I;. Se utiliza la nomenclatura Z y I, para la impedancia de la fuente y el coeficiente
de reflexién de la fuente en el puerto de entrada del transistor, y Z; y I; para la impedancia de
carga y para el coeficiente de reflexion de la carga en el puerto de salida del transistor. Los
valores de I, I; Yy los parametros S del transistor determinan las ganancias del amplificador
de acuerdo con (2.66) a (2.69).

Las redes de acoplamiento pasivas producen valores de |I;| y |1} | menores a 1, en otras
palabras, la parte resistiva asociada con Z, y Z; es positiva. Sin embargo a partir de (2.70) y
(2.71) es posible que para ciertos valores de los parametros S (donde |I;| <1y |I;] <1) que
|yl >1y /o |[Iyr] >1. Cuando |I;y| >1 o |Iyr| >1, los puertos de entrada o de salida del
transistor presentan una resistencia negativa y pueden ocurrir oscilaciones. Obviamente, esta

es una situacion que debe ser evitada en el disefio de un amplificador.
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Fig.2.11 diagrama de un amplificador de microondas.

2.6.2 Consideraciones de Estabilidad en los Amplificadores de Microondas.

La estabilidad de un amplificador es una consideracion muy importante en un disefio y
se puede determinar a partir de los parametro S, las redes de acoplamiento, y las
terminaciones. En redes de dos puertos, las oscilaciones son posibles cuando la entrada o
puerto de salida presenta una resistencia negativa. Esto ocurre cuando |I;y | > 1 0 [Ipyr | >
1, que en un dispositivo unilateral se produce cuando |S;1 | > 1 0[Sy, | > 1.

En la fig.2.12 se muestra una red de dos puertos que es incondicionalmente estable a
una frecuencia dada si las partes reales de Z;y y Zyyr SONn mayores que cero para toda la carga
pasiva e impedancias de la fuente. Si algunas cargas pasivas e impedancias de las fuentes
pueden producir impedancias de entrada y/o salida con componentes reales negativas, es un
sistema que puede ser inestable para ciertas frecuencias.

En cuanto a los coeficientes de reflexion, las condiciones para la estabilidad

incondicional en frecuencia dada son:

Il <1 (2.72)
Il <1 (2.73)
S12 52111 (2.74)
Iy =1S — <1
IN 11t 1—5S,I,
S12 S71 I (2.75)
Toyr = S22 + 1_—511;
S

Donde todos los coeficientes estan normalizados a Zj,.
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Fig.2.12 Estabilidad de una red de dos puertos.

Las ecuaciones (2.72) y (2.73) establecen que la fuente y la carga son pasivas, mientras
que (2.74) y (2.75) establecen que las impedancias de entrada y de salida también deben ser
pasivas. Las soluciones de las ecuaciones (2.72) a (2.75) dan las condiciones necesarias para
que la red de dos puertos pueda ser incondicionalmente estable.

En la Fig.2.12 cuando los dos puertos son potencialmente inestable, puede haber
valores de |Ijy| = 1y |[Ipyr| = 1 para el que la parte real de Z;y Y Zoyr SON positivos. Estos
valores de I} y I, se pueden determinar usando el siguiente procedimiento grafico.

En primer lugar, las regiones donde los valores de I; y I producen |Ijy| =1 vy
[Ihyr] = 1 se determinan, respectivamente. Ajuste de la magnitud de (2.74) y (2.75) igual a 1
y la solucion para los valores de I;, y I, muestra que las soluciones paraI; y I, recaen

en circulos (circulos estabilidad) cuyas ecuaciones estan dadas por:

r_ (S22 —4511)| _ 512521 (2.76)
b1S512 = 142 |S2212 — |4]?
y
B (S11—4S3) _ $12821 (2.77)
* S 2 = 1412 [S1112 — |4]?
donde

A4 =811822 — $128711

El radio y el centro de los circulos donde |Iy| =1y [Ipyr] =1 en el plano I} y I}, son

obtenidos de (2.76) y (2.77) respectivamente.
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Los valores de I}, para |I;y| = 1 (circulo de estabilidad de salida):

N 512521 (2.78)
E IS, 12 - 141

o _ Gn—ASh) (2.79)
ET ISl - 142

Los valores de I, para |Ipyr| = 1 (circulo de estabilidad de entrada):

.= $12521 (2.80)

° 1S111% = 1412

o _ Bu=45h) (2.80)
T ISulr - 1412

Con los parametros S de un dispositivo de dos puertos a cierta frecuencia, las
expresiones (2.78) a la (2.81) pueden ser calculadas y graficadas en la carta de Smith, y el
conjunto de valores de I y I, que producen |yl =1 vy [Ipyr] =1 se pueden observar
facilmente. La fig.2.13 ilustra la construccion gréfica de los circulos de estabilidad donde
|yl =1 y |Ipyr| = 1. Enun lado de los limites del circulo de estabilidad, en el plano I, se
tiene |I;y| < 1y por el otro lado se tiene |I;y| > 1. Similarmente en el plano I en un lado del

limite del circulo estabilidad se tiene |Iyr| <1 yenelotrolado |- > 1.

Para determinar el area de la carta de Smith que representa la region estable, se observa
que si Z;, = Z,, entonces, |I;y] <1y a partir de la ecuacién (2.70) |I;y| = |S;1]. Si la
magnitud de S;; es menos que 1, entonces |I;y| < 1 cuando I, = 0. Es decir, el centro de las
carta de Smith en la Fig.2.13 representa un punto de operacion estable, porque para I;, = 0 es
seguido por |Ijy| < 1. Por otra parte, si |S;;| > 1 cuando Z;, = Z,, entonces |I;y| > 1
cuando I; = 0y el centro de la carta de Smith representa un punto de operacion inestable. La
fig.2.14 ilustra los dos casos anteriores. EIl area sombreada representa los valores de I} que
producen una operacién estable. Similarmente en la fig.2.15 ilustra las regiones estables e
inestables para I;,.

Para una estabilidad incondicional cualquier carga pasiva o fuente en la red debe
producir una condicion estable. Desde un punto de vista grafico, para |S11| <1 y [Sy] <1,

se desea que los circulos de estabilidad que se muestran en las Fig.2.14a y Fig.2.15a caigan
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por completo fuera de la carta de Smith. El caso en el que los circulos de estabilidad caen
completamente fuera de la carta de Smith se ilustra en la Fig.2.16 Por lo tanto, las condiciones
para la estabilidad incondicional para toda fuente y cargas pasivas se pueden expresar en

forma:

||CL| - TL| > 1 para |S;1] <1 (2.82)

Si bien |S;;] > 1 o |S,;| > 1, lared no puede ser incondicionalmente estable debido

a que la terminacion I; = 0 o I; = 0 produciran |I;y| > 1 0 |Ipyr| > 1.

lICs| — n| > 1 para |S,,| <1 (2.83)

Se retoman las condiciones necesarias y suficientes para el sistema de dos puertos sea
incondicionalmente estable. Una manipulacion sencilla, pero extensa de las ecuaciones (2.71)
a (2.75) da lugar a dichas condiciones necesarias y suficientes para la estabilidad

incondicional.

”—:r,\.‘l =1

R (52

Fig.2.13 Circulos de estabilidad en la carta de Smith; (a) en el plano I3 ; (b) en el plano I;,.
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|511| { 1

(a) (b)
In|= 1514 paraT;

Fig.2.14 Regiones estables e inestables en el plano I; (el area sombreada representa la region estable).

|raur'|=1

[lour = 1522 paral, =0

Fig.2.15 Regiones estables e inestables en el plano I (el area sombreada representa la region estable).
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55,1 <1 |51 > 1

@ ()

Fig.2.16 Condiciones para la estabilidad incondicional: (a) en el plano I}; (b) en el plano I.

2.6.3 Disefio de Redes de Acoplamiento.

La transformacion de impedancias es una de las propiedades de las lineas de
transmision que se puede utilizar en el disefio de redes de acoplamiento. Una linea de
microcinta se puede utilizar como una linea serie y una seccion de microcinta como circuito
abierto (stub abierto), o como un trozo de circuito en corto (stub a tierra). De hecho, una linea
de microcinta serie junto a un stub corto o abierto en paralelo puede transformar una
resistencia de 50Q en cualquier valor de impedancia (red tipo L).

La configuracién de un circuito de acoplamiento en el que un stub en corto circuito
estd conectado en paralelo a una carga Z; seguido por la linea de microcinta en serie se
muestra en la fig. 2.17a. La impedancia caracteristica de las lineas de microcinta se es de 50Q.
Otra forma en que se utiliza para representar el esquema en la fig. 2.17a se muestra en la
figura, 2.17b. Para propdsitos de comparacion, el mismo esquematico es representado con
linea de 50Q2 dos hilos se muestra en la fig 2.17c. El elemento en paralelo en la fig.2.17a
podria haber sido un stub en circuito abierto en lugar de un stub corto circuito mostrado. el
procedimiento de disefio se realizé para una carga de 50Q, sin embargo, puede ser aplicado

para cualquier impedancia.

En la fig.2.18 se muestra el procedimiento grafico en la carta de Smith para acoplar un
circuito. Dado que la admitancia del stub en corto se suma a la admitancia de la carga, es
conveniente utilizar la carta Smith Y (admitancias) para disefiar el circuito. La fig.2.18a

muestra el circuito de acoplamiento donde Z;. La admitancia normalizada del stub en corto
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esta escrita por conveniencia en forma y,.=jb, para una susceptancia capacitiva, 0 y,.= —jbs
para una susceptancia inductiva. utilizando la notacién b, siempre positiva y la longitud [,

determina el valor del +jb,. La admitancia y, esta dada por:

yxzyL+ysc=1 i]bs

Fig.2.17 red tipo L: (a) Una red de acoplamiento utilizando lineas de microcinta; (b) Dibujo alterno; (c)
Esquematico utilizando lineas de de transmision de dos hilos.

(a)

Fig.2.18 procedimiento de acoplamiento (b) el disefio en la carta de Smith de admitancias; con y,. = jb,; (c) el
disefio en al carta de Smith para admitancias con y,. = —jb;.
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Fig.2.18 procedimiento de acoplamiento (b) el disefio en la carta de Smith de admitancias; con y,. = jb;; (c) el
disefio en al carta de Smith para admitancias con y,. = —jb, (continuacion).
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como se muestra en la figura 2.18b la adicion de y,.= jb, a y; produce un movimiento a lo
largo del circulo unitario de conductancia constante desde y, =1 hasta y, = 1 + jb,. El
disefio de la linea en serie de longitud [, es tal que y, se transforma a la admitancia y,;y. En
consecuencia, el valor de b, debe seleccionarse de manera que y, Y y;y estan en un circulo de
coeficiente de reflexion constante (|I']). Las lecturas de [; y [, en la carta de Smith para
admitancias son mostradas en la fig.2.18. Observe que [; es la longitud del stub en corto
circuito que produce las y,.=jb,, el valor de l; puede observarse desde el borde de la

admitancia carta de Smith.

2.7 Técnicas de disefio para amplificadores de microondas.
A continuacion se presentan las 2 técnicas antes mencionadas apoyadas por un programa de
computo para la simulacién de redes de microondas (AWR):

1. Acoplamiento conjugado

2. Bajo ruido

Estas técnicas pueden ser auxiliadas por métodos graficos y por programas de coémputo que

simulen dichos comportamientos.

2.7.1 Técnica de disefio para Acoplamiento conjugado.

Es nombrado acoplamiento conjugado por el hecho de presentar a la entrada del
transistor el valor conjugado del pardmetro S;; y asi cumplir con el teorema de méaxima
transferencia de potencia. Se utilizard como ejemplo al transistor NE76038a operando a 4
GHz. Una vez ya caracterizado el transistor utilizado para la construccion del amplificador, se
procede a ubicar el parametro S;; a la frecuencia de trabajo como se muestra en la fig.2.19.

El S;; presenta un valor de 0.86 £ 68 por lo que I,pr presenta un valor de 0.86 £ —
68, en este procedimiento o técnica utilizaremos el valor de I;pr como dato inicial, el
siguiente paso es S;; — Z,11, donde Z,1; es la impedancia asociada con el coeficiente de
reflexion (S;11), y se obtiene a partir de:

1+ 51

Zs11 = Zyef =5,
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£ 5011}
NE 76038

= Conj(S(1,1))
NE 76038

Fig.2.19 Carta de Smith mostrando los parametros S;; y S;;.

Donde Z...; es igual a la impedancia de normalizacion (50€2), se obtiene que:
Zgq; =11.88—72.80
A partir de los parametros S de la red de entrada, comenzaremos del centro hasta llegar a Sy,
lo cual se muestra en la fig.2.20
Sabiendo que:
Zs11 = Rs11 27 X1

Utilizamos el valor de Ryq; para encontrar a Z;,., de la fig.2.21, en este procedimiento se

utiliza el valor de 6y;,,., = 90° para realizar un transformador de lamda en cuatro.

ZO = ’(Rsll *Zref)

Zy = 24.379

Cuyo efecto es observado en la fig.2.22 indicado por el desplazamiento del punto a al punto b.

Utilizando la siguiente expresion:

Resultando:
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-4 5(1.1)
red de entrada

H 5(2.2)

red de entrada

Fig.2.20 Linea de 50Q y una longitud eléctrica de 90°.

PUERTO 1 Zo=? 6=9° PFUERTO 2

|:>—|:|—|:1+ : transistor —‘|:|—|:|—<:|

511

=]

Fig.2.21 esquematico para la construccion de la red.

El siguiente paso consiste en colocar un stub en paralelo entre la linea en serie y la fuente, con
valores de Z ., =50 y una longitud eléctrica de O,.,; = 80.73 correspondiente a la
siguiente condicion:

6stub = 45{1

44



£ 5(1,1)
red de entrada

B s2.2)

red de entrada

Fig.2.22 Desplazamiento causado por la linea de transmision.

Causando un movimiento expresado en la fig.2.23 del punto b al punto ¢, donde el punto c es
igual a Sy, lo cual indica que nuestra red de entrada cumple con las caracteristicas de
acoplamiento conjugado. En la fig.2.24 se muestra un mapeo de 3 a 5 GHz para indicar el
fendmeno de acoplamiento conjugado. La red de entrada para acoplamiento conjugado y sus

valores de impedancias y longitudes eléctricas se encuentra plasmada en la fig.2.25.

Para la red de salida del transistor se utiliza el parametro S,, del amplificador que se ha

construido a la frecuencia de trabajo (4 GHz) y acoplamos conjugadamente a la salida.
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=& 5(1,1)
red de entrada
H S2.2)

red de entrada

Fig.2.23 Desplazamiento causado por la linea de transmision colocada como stub.

20 (dB)
0
-20
-40
-60
3800 3900 4000 4100 4200
Frequency (MHz)
-5 DB(IS(1.1)1) 1 DB(IS(2. 1)1}
red trans red trans

Fig.2.24 Efecto de acoplamiento conjugado.
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puertol F0=4000 MHz puerto 2

Zo=24.38, 90° —D—D—Q

i

50, 80.730
4000 MHz

FO

W4 Zst

Fig.2.25 red tipo L para acoplamiento conjugado.

2.7.2 Técnica de Disefio para Bajo Ruido en un Amplificador de Microondas.

Ya antes definidas las caracteristicas que debe cumplir un amplificador de bajo ruido
para que pueda ser considerado como tal, en este método se debe prestar especial atencion al
parametro de ruido Iypr (gama éptimo), este parametro que es entregado por el fabricante
hace referencia al coeficiente de reflexion que debe ser presentado a la entrada del transistor
para que este a su vez produzca una respuesta baja en ruido a determinada frecuencia de
trabajo. Se utilizo el transistor NE76038a como ejemplo, en la fig.2.26 se presentan algunas de
sus caracteristicas.

El Ipr presenta un valor de 0.66 £ 58 por lo que I;py presenta un valor de 0.66 £ —
58, en este procedimiento o técnica utilizaremos el valor de I;pr como dato inicial, el
siguiente paso es Iypr = Zopr, donde Z,pr €s la impedancia asociada con el coeficiente de
reflexion, y se obtiene a partir de:
1+ Ippr

Zopr = Zref 1— [+
OPT

Donde Z,.; es igual a la impedancia de normalizacion (50), se obtiene que:
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—&~ GMN()
NE 76038

—a Conj(GMN())
NE 76038

Fig.2.26 coeficiente de reflexion optimo.

Sabiendo que

Zopr = Ropr X j Xopr
Utilizamos el valor de Rypr para encontrar a Z;,., de la fig.2.27, en este procedimiento
utilizaremos el valor de 6;;,,., = 90° para realizar un transformador de lamba en 4.

Utilizando la siguiente expresion:

Zy = \/(ROPT * Zref)

Resultando
Z, = 43.78
El siguiente paso consiste en obtener la impedancia de entrada Z; de la red tal como
se encuentra en el esquematico de la fig.2.28. La siguiente expresion nos permite conocer la

impedancia de entrada de cualquier linea en terminacion con cualquier carga.

_z ZycosO+ jZ,sen0O
N=%ref 7, cosO + jZ, sen O

Z
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Siendo 6 = 907, la expresion tiende a verse reducida a:

Para este ejemplo
Ziy = 25.70 £ 63.24

En la fig.2.29 se puede apreciar el giro o movimiento del punto a hacia el punto b,
donde a es la ubicacion del Iy dentro de la carta de Smith y b es la nueva ubicacion debido
a la colocacion de la impedancia Z;;,,., = 43.78,90°, los valores de la nueva posicion de b
estan dados por Z;y, donde T* es una caja que presenta el I} como si fuera su pardmetro
S11-

PUERTO 1 Zo=7 &=%° PUERTO 2
:: et 4 2 i

[opt

Fig.2.27 Colocacidn de una linea de entrada.

]

PUERTO 1 Zo=4378 8=%0° PUERTO 2

Zin [opt m

]

Fig.2.28 ajuste en los valores de impedancia de la linea de entrada.
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- 5(1,1)
red trans

-& Conj(GMN())
NE 76038

Q@

Fig.2.29 Carta de Smith mostrando la posicién de Z;,.

Por lo cual proseguimos a colocar un stub abierto a la entrada para lograr un giro en el
circulo de conductancia constante dentro de la carta de Smith. Las caracteristicas de dicho stub
son las siguientes, debe tener una impedancia caracteristica de 5042, y su longitud eléctrica
esta definida por el angulo de Z,y, en este caso serd de O, = 63.24.

En la fig.2.30 se muestra el acoplamiento exitoso, recorriendo del punto b al puento c,
mientras que en la fig.2.31 se muestra el esquematico de la red de entrada correspondiente.

Utilizando la red de la fig.2.31 como red de entrada para el transistor, dicha red estara
presentando al Ipr a la entrada del transistor, por que se presentara bajo ruido en la
frecuencia de disefio. Se realiza un barrido en las frecuencias de 3 a 5 GHz para observar el
efecto en la gréfica rectangular de la fig.2.32 donde el punto a expresa el sitio de trabajo (4

GHz) y se observa el bajo ruido con el parametro NF (Noise Figure).
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- S(1,1)

red trans
& Conj(GMN())
ME 76035
Fig.2.30 Acoplamiento al centro de la carta de Smith.
puertol FO=4000 MHz puerto 2

Zo0=43.78, 90° —D—D—Q

50, 63.24°

F0=4000 MHz

el Zst

Fig.2.31 Red de entrada que presenta I pr al puerto dos.

51



20(dB)
= =
= 2 =
10 H
-] il
& = £ A @ Fi = =
0 =+ : :
: g z & - )
10 : = 5 .
-20
3000 3500 4000 4500 5000
Frequency (MHz)
—- DBAS(, 1) —& DB(NF()) - DBAS2 A0 =L DB(S(2,20)
red trans red tranz red trans red trans

Fig.2.32 bajo ruido denotado a partir del parametro NF (dB).

Para la red de salida del transistor se utiliza el parametro S,, del amplificador que se ha

construido a la frecuencia de trabajo (4 GHz) y acoplamos conjugadamente.

2.8 Técnica de Calibracién Thru-Reflect-Line.

En el disefio de amplificadores en frecuencias de microondas es necesario conocer los
parametros de dispersion de los transistores de microondas utilizados. Estos pueden ser
obtenidos de dos formas: mediante la caracterizacion utilizando un analizador de redes
vectorial u obteniéndolos de las hojas de datos del dispositivo proporcionados por el
fabricante. Si la primera opcién es seleccionada, es necesario tener a disposicion una técnica
de calibracion que permita obtener los parametros S sin los errores generados por los
elementos de interconexion propios de los bancos de pruebas. En la fig.2.33 se ilustra en un
esquema a bloques el banco de pruebas.

52



A DUT | B

Fig.2.33 Configuracién cascada de los conectores y dispositivo.

Por el motivo anterior, se desarrollo un estudio tedrico de la técnica de calibracion
Thru-Reflect-Line (TRL), se utiliz6 un software comercial que simula circuitos de microondas
(AWR desgin enviroment). Una serie de ecuaciones y consideraciones de los parametros
fueron realizadas y desarrollas para la solucion del error generado por el banco de pruebas,
dichas ecuaciones y consideraciones fueron compiladas en un software realizado en la
plataforma comercial MatLab, este software es llamado herramienta de calibracion. Las
ecuaciones y consideraciones son presentadas y desarrollas en el apéndice A.

Para la implementacion de la técnica de calibracion TRL es necesario el desarrollo de
tres estandares de medicion (thru, reflect y line), los cuales son mostrados en la fig.2.34. Se
caracterizaron los bancos de pruebas con los transistores de microondas para obtener los
parametros S. Los estandares y los bancos de pruebas fueron simulados en la plataforma de
simulacion de circuitos de microondas AWR, obteniendo archivos de salida de los parametros
S compatibles al software MatLab. Los archivos fueron procesados por la herramienta de
calibracion, se obtuvieron los pardmetros S que sugieren ser del transistor de microondas. La

herramienta fisica que contiene los estandares es mostrada en la fig.2.35.

Finalmente, se realiz6 un comparativo entre la magnitud y la fase de los parametros S
obtenidos por la herramienta de calibracién y los proporcionados por el fabricante, obteniendo

un error comparacion aceptable.
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line

thru

L F

refletc (open) dispositivo bajo prueba

Fig.2.34 estandares Thru, Reflect, line y base de pruebas.

= OPEN

SHORT

LINE2

LINE3

Fig.2.35 Disefio fisico de los estandares thru, reflect, line y base de pruebas de DUT.
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Capitulo 3

Metodologia para el Disefio de Redes Tipo L con Bandas

Concurrentes.

En este capitulo se revisan las ideas béasicas para el disefio y se presenta una

metodologia para aplicarla.

3.1 Descripcion de una Técnica de Acoplamiento de Banda Ancha de

Dispositivos de un Puerto.

En las notas de aplicacion No. 963 de Hewlett Packard [8], se presenta una técnica de
acoplamiento de banda ancha para mezcladores y detectores. La técnica es aplicada en un
dispositivo de un solo puerto (diodo) y tiene como objetivo disminuir las pérdidas por regreso
del dispositivo en un ancho de banda grande. EI comportamiento de la admitancia del diodo se
muestra en la fig.3.1a y en la fig.3.1b se muestra la red tipica utilizada para lograr dicha meta
[8].

Teniendo caracterizado el dispositivo por medio de sus parametros de dispersion, se
selecciona una frecuencia promedio (8 GHz) y para llevar el valor del coeficiente de reflexion
de dicha frecuencia hacia el eje real de la carta de Smith le es colocada (serie) a su entrada una
linea de alta impedancia, obteniendo el comportamiento de admitancia 1 (Y;) que se muestra
en la fig.3.2a. Un stub en corto es colocado (paralelo) a la entrada de la linea de transmision, la
solucion a las ecuaciones que lleven al coeficiente de reflexion de las frecuencias inferior y
superior (4 y 12 GHz) a la recta real de la carta de Smith determina el valor de la longitud
eléctrica e impedancia del stub. En la fig.3.2a se muestra a admitancia 2 (Y,) con el efecto de
resonancia debido a la colocacion del stub. En la fig.3.2b se muestra a detalle a Y,, en donde
sus valores a las frecuencias inferior y superior se encuentran muy cerca de la recta real de la
carta de Smith [8].
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oo VAT

(b) - -

Fig.3.1 Mapeo en los datos del diodo:(a) carta de Smith que muestra la impedancia del diodo;(b) red tipica de
acoplamiento para obtener mayor ancho de banda [8].

(b)

Fig.3.2 Ganancia en ancho de banda para red de un puerto: (a) efectos de la red de entrada; (b) detalle de la
resonancia de los parametros de admitancia [8].

3.2 Meétodo Grafico para la Sintonizacion de Impedancias en Bandas

Concurrentes.

En esta seccion se presenta el procedimiento detallado para la sintonizacion de
impedancias en el disefio de amplificadores que operan a frecuencias de microondas. En dicho
procedimiento se utilizan los modelos de pequefia sefial de las lineas para desarrollarlo de
forma gréfica.

A continuacion se presentan los pasos que componen este método, ilustrados con

simulaciones realizadas en el software AWR.
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Paso 1

Se obtiene la hoja de datos del transistor de microondas a tratar y se verifica que
contenga tanto parametros de dispersion como parametros de ruido. Estos datos se utilizan
para generar un archivo con extension txt en formato touchstone. Posteriormente es convertido

en un archivo con extension s2p.

Paso 2

Abrir un nuevo proyecto en el software AWR. Se define el ancho de banda de la
simulacion (en el caso que se presenta es de 1 a 10 GHz). Se importan los parametros de
dispersion y de ruido del transistor, usando el archivo con extension s2p. los puertos de

entrada y salida son definidos con valores de impedancia de 5012.

Paso 3

A continuacion el transistor NE76038 es utilizado para la construccion de los
siguientes esquematicos. En la fig.3.3a se muestra un esquematico del transistor, en la fig.3.3b
se muestra el esquematico de la red (tipo L) de entrada con valores iniciales, en la fig.3.3c se
muestra un esquematico constituido por la red de entrada en cascada con el transistor
NE76038. En la fig.3.4 se ilustran los parametros de dispersion y ruido del transistor. Todas
las lineas y stub construidos estan disefiados en funcién de la frecuencia promedio.

fo = foromedio

o
502,90 Puerto 2

linea —D—D—<:|

Puerto 1

TRANSISTOR
"M76038a"
PUERTO 1 PUERTO 2
stub | 50, 00°
(a) (b)

Fig.3.3 Esquematicos para la metodologia: (a) transistor; (b) red de entrada stub-line con valores iniciales; (c)
cascada red de entrada con transistor.

57



PUERTO 1 PUERTO 2
4 RED ’ :
|:>—n— DE TRANSISTOR Am—<:|

ENTRADA

(©)
Fig.3.3 Esquematicos para la metodologia: (a) transistor; (b) red de entrada stub-line con valores iniciales; (c)
cascada red de entrada con transistor (continuacion).

ma
]

== 3(1,1)
NE 76038

= 5(2,2)
NE 76038

& GMN()
NE 76038

Fig.3.4 Parametros S del transistor NE76038: (a) S;; en 4GHz; (b) S,, en 4GHz; () Ipr en 4GHz.

Paso 4

Simulando el comportamiento de los esquematicos de la fig.3.3, se genero las
siguientes gréficas. La frecuencia promedio es indicada por puntos a, b y ¢ de la fig.3.4, los
cuales representan los pardmetros del transistor S;1, Sz, Y Ippr respectivamente. En la fig.3.5
son ilustrados los parametros de la red de entrada con valores iniciales, el punto a indicaa S;;
a la frecuencia promedio (4 GHz), los puntos b y c representan valores de S;; a las
frecuencias f; y f> (2.4 y 5.6 GHz) respectivamente.

En la fig.3.6 el punto a, b y c indican valores de S;; del circuito en cascada de la
fig.3.3c en foromedio » f1 Y f2 (4, 2.4 y 5.6 GHz) respectivamente. El punto d indica el valor del

Ippr @ la frecuencia promedio y el punto e indica al I;)p a la frecuencia promedio.
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2 5(1,1)
red de entrada

B S(2.2)
red de entrada

Fig. 3.5 Parametros S del la red de entrada: (a)$,, en 4GHz; (b) S5, en 2.4GHz; (c) S,, en 5.6 GHz.

= 5(1,1)
red trans

= GMN()
NE 76038

& Conj(GMN())
NE 76038

Fig.3.6 Parametros S del transistor con red de entrada: (a) S;; a 4GHz; (b) S;; a 2.4GHz; (c) S;; 2 5.6 GHz; y los
datos de fabrica del transistor en cuestion (d) Ippr en 4GHz; (€) Ipr+ en 4GHz.
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Paso 5
Hasta este paso se inicia la sintonizacion de impedancias, se seleccionan las
frecuencias de trabajo deseadas, f; como frecuencia inferior (2.4 GHz en este caso) y f, como

frecuencia superior (5.6 GHz en este caso), se promedian:
_htfe

f promedio — 2

El ancho de banda de la simulacion sera acotado poco antes de f; y poco despues de
f2, dando mejor resolucion a las graficas (2.2 GHz a 5.8 GHz). La longitud eléctrica del stub
sera aumentada hasta que, O, = 180° creando en este un resonador. En la fig.3.7 se

muestran las nuevas posiciones de los puntos a, b y ¢ de la fig.3.6.

2 5(1,1)
red trans

£ GMN()
NE 76038

4 Conj(GMN())
NE 76038

Fig.3.7 Parametros S del transistor con red resonante en la entrada: (a) S;; a 4GHz; (b) S;; a 2.4GHz; (c) S;; a
5.6 GHz; y los datos de fabrica del transistor en cuestion (d) I;pr en 4GHz; (e) Ipr+ en 4GHz.
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Paso 6
El valor de 2Ipr a la frecuencia promedio es utilizado para dar solucion a la siguiente

ecuacion, obteniendo como resultado el valor de 6,y de la red de entrada.

OLine = 2 (90 = 21T | promedio )

En la fig.3.8 los puntos a, b y ¢ son valores de S;; del circuito en cascada de la fig.3.3c
a las frecuencias fyromedio » f1 Y f2 (4, 2.4 'y 5.6 GHz) respectivamente. Se observa como el
punto a es aproximado al eje real de la carta de Smith siendo este el principal propoésito de
O,ne - En la fig.3.9 se muestra la red de entrada con las impedancias y longitudes eléctricas
encontradas hasta este punto.

Los primeros efectos de concurrencia en bandas de frecuencias son ilustrados en la
fig.3.10. El pardmetro S,; permite observar las dos bandas con mayor ganancia de potencia, el
pardmetro NF tiene un comportamiento de baja potencia o bajo ruido y el pardmetro S,
presenta reflexion parcial en las mismas bandas de frecuencias. Sin embargo, dichas bandas no

se encuentran en las frecuencias de interés, es decir, f; (2.4 GHz) y f, (5.6 GHz).

-2 5(1,1)
red trans

= GMN()
NE 76038

& Conj(GMN()
NE 76038

Fig.3.8 Parametros S del transistor con red de entrada modificada: (a) S;; a 4GHz; (b) S;; a 2.4GHz; (c) S;; a5.6
GHz; y los datos de fabrica del transistor en cuestion (d) I pr en 4GHz; (e) I;)pr+ en 4GHz.
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Fig.3.9 Red de entrada con primeras modificaciones.
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2200 3200 4200 5200 5800
Frequency (MHz)
~&- DB(S(1,1)]) —a— DB(NF()) =+ DB(|S(2,1)])
red trans red trans red trans

Fig.3.10 Primeros efectos de doble banda.

En la fig.3.11 muestra el fendmeno de resonancia en la carta de Smith del parametro
S,, del circuito en cascada de la red de entrada con el transistor, dicha resonancia esta ubicada
en las cercanias de los valores del I';pr por lo que nuestro amplificador presenta bajo ruido en
esas bandas de frecuencia, de manera similar se encuentra cercana al pardmetro S;; facilitando
presentar un acoplamiento conjugado. Los puntos c y d corresponden al pardmetro S,, en las
frecuencias f; y f, respectivamente, mientras que el punto a corresponde al IHpr a la

frecuencia promedio.
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= GMN()
NE 76038

= 5(2,2)
red de entrada

Fig.3.11. Parametro S,,en interseccion con Ipr: (a) 4 GHz; (b) 2.4 GHz; (c) 5.6 GHz.

Paso 7.

Una sintonizacion inteligente e intuitiva es desarrollada. Después de estudiar los
patrones de movimientos de las variables (impedancias) de la red tipo L, las impedancias de la
linea y del stub han sido seleccionadas como Unicas variables de sintonizacion, Ilamadas
Ziimea Y Zsrup YESPECtivamente.

La red de la fig.3.9 en cascada con el transistor NE76038 son utilizados para
implementar la sintonizacion.

Se incrementa el valor de la impedancia del stub (Z,,;) hasta que el valor del
parametro S;; a la frecuencia f; sea igual a un valor de I,pr del transistor. En la Fig.3.12 se
muestra la trayectoria del parametro S;;, donde el punto a indica a f; en su antigua posicion,

y el punto a indica f; en la posicidén cercana al Ipr.

Paso 8.
Se disminuye el valor de la impedancia de la linea (Z;;,. ) hasta que el parametro S;; a

la frecuencia f, cumpla con la condicion siguiente:

Im{sll red —trans }IfZ ~ 0
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En la fig.3.13 se ilustra el desplazamiento de los puntos a, b y ¢ del parametro S;; de la red en
cascada con el transistor. El punto a indica el valor de S;; a la frecuencia promedio, el punto

b indica el valor de S;; a la frecuencia f, y el punto c indica el valor de S;; a la frecuencia f;.

£ GMN()
NE 76038

=4 5(1.1)
red trans

Fig. 3.12 desplazamiento del punto a al I;py.

@ = eMNo
NE 76038

- 5(1,1)
red trans

Fig.3.13 Desplazamiento causada por la sintonizacién de impedancias

64



Paso 9
En este paso la sintonizacion se realizard ajustando el incremento o decremento de las
variables Z;;,,.. Y Zsp €ON la logica que se generan en la siguiente secuencia:

(@) Si Im{S11 yed—trans Y2 < 0 entonces se genera un decremento en la variable Zj;,., hasta

que Im{Sll red —trans }|f2 ~ 0.

(b) Si Im{S11 reqd—trans }s1 < 0 entonces se genera un decremento en la variable Z,;, hasta

que Im{Sll red —trans }Ifl ~ 0.

(¢) Si Im{Si1 red—trans 31 > 0 entonces se genera un incremento en la variable Z,;, hasta

que Im{Sll red —trans }Ifl ~ 0.

(d) Si I'm{S11 yeq—trans 2 > 0 entonces se genera un incremento en la variable Zj;,., hasta

que Im{Si1 red —trans 32 = 0.

(€) Si se obtiene que: Im{Si1 yeq—crans }p1 = 0 Y QUE ISty red—trans sz ~ 0, se dirigira
directo al paso 10, si ambas condiciones no llegaron a cumplirse se debera repetir los
incisos de (a) hasta (e).

Después de la maxima aproximacion de  Im{Siireq—trans Hp1 =0 'y de

Im{S11 red—trans } 2 = 0 se considera una sintonizacion exitosa, obteniendo como resultado

los valores de las impedancias Zj,.q Y Zswup - EN 1a Fig.3.14 se observa las dos bandas de

frecuencia.

Recordando la fig.3.10 la resonancia no se encontraba en la bandas de interés, después
de la sintonizacion exitosa se puede observar en la fig.3.14 como ambas crestas del parametro
S,1 han sido colocadas en las frecuencias de interés f; (2.4 GHz) y £, (5.6 GHz), y de igual
forma los valles del parametro NF (noise figure) se encuentran también en las frecuencias de
interés f; (2.4 GHz) y £, (5.6 GHz), y en el parametro S;; presente valores por debajo de los 2

dB, indicando esto coeficiente de reflexion parciales.
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2200 3200 4200 5200 5800
Frequency (MHz)
- DB(IS(1,1)]) - DB(NF()) - DB(|S(2,1)])
red trans red trans red trans
Fig.3.14 Efecto de las dos bandas en frecuencias de interés.
Paso 10.

Se verifica que el parametro S,, sea estable, posteriormente se agrega una linea para
que Im{S22 yed —trans }fpromeaio = 0. La longitud eléctrica de la linea de acoplamiento de
salida este en funcién de £ S,, y la longitud eléctrica que sea necesaria para llegar al eje real

de la carta de Smith, es decir:

elinea 2 = 2 (90 — < Szzlfpromedio )

En la Fig.3.15a se ilustran los puntos b y c pertenecientes al parametro S;; presentan
valores imaginarios bajos tal y como lo indica el paso 9 en sus condiciones, situando a estos
puntos casi sobre el eje real dentro de la carta de Smith. El parametro S,, a la frecuencia

promedio es situado sobre el eje real de la carta de Smith como se muestra en la fig.3.15b.
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& S(1.1)

red trans

= S(2,2)
red trans

-4 5(1,1)
red trans

H 3(2,2)
red trans

(b)

Fig.3.15 Variacion de la longitud eléctrica en la salida: (a) Sin linea de acoplamiento de salida; (b) Con linea de
acoplamiento de salida.
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Un circuito final es presentado en el esquematico mostrado en la fig.3.16a y los

parametros de dicho circuito en la fig.3.16b. La ganancia sefialada por el parametro S, el

bajo ruido indicado por el parametro NF y los coeficientes de reflexién indicados por los

parametros S;; Y S, describen la resonancia en las bandas de interés.

Los valores de las lineas corresponden a las siguientes condiciones de entrada, es decir,
como dispositivo bajo prueba se tiene a NE76038A, fi= 2.4GHz, f,= 5.6GHZ Y [y omedio =

4GHz.
33.30,64° 500 ,68°
H linea 1 MN7ED38a ——E— linea 2 —D—<:|
| 795 2,180
(a)

20(dB)[ ] |
| |
|

10 |
| |
| |
| |

: :_\\i—/é'/_’e’

3 |

|
| |
-10 | |

|
| |
20 | |

. 2400 5600
2200 3200 4200 5200 5800

—&— DB(|S(1,1)])

red trans

Frequency (MHz)
= DB(|S(2,1)])
red trans
(b)

—=-DB(|S(2,2)])
red trans

—&- DB(NF())
red trans

Fig.3.16 Método grafico y su resultado: (a) Esquematico total con valores necesarios para la doble banda de
frecuencia; (b) Grafica rectangular que muestra el efecto en las dos bandas de frecuencias.
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3.3 Limites de la Técnica Implementada para la Sintonizacién de

Impedancias.

La sintonizacion se realiza a partir de una red tipo L a la entrada, cuyos valores
iniciales del Zg,;, = 500 con una longitud eléctrica de 180° y Zj,., = 500 con una
longitud eléctrica equivalente a:

Olinea = 2(90 — £Ippr)

En la fig.3.17 los parametros S;1, Sz, Y NF definen un patron en la grafica, las bandas

concurrentes aparecen en las frecuencias de resonanciaf; y f,, donde:
fi = forom = Forom * A)
f2 = forom = orom * B)

Donde A es un factor que corresponde a un porcentaje de que tanto se aleja f; de f,om
y B es un factor que corresponde a un porcentaje de que tanto se aleja f, de fy,op, -

Se realizo una serie de simulaciones donde se variaron las frecuencias promedio para
ver los patrones del parametro S,; de la red con valores iniciales, la tabla 3.1 contiene los

resultados de dichas simulaciones, obteniendo un promedio de A = 31 y de B = 30.

Variando las impedancias de la red, se aproximan las crestas del parametro S,; a
forom » COMO se muestra en la fig.3.18. La tabla 3.2 contiene los valores obtenidos en las
simulaciones de los 4 GHz a los 9 GHz con incrementos de un 1 GHz. Se obtuvo un promedio
de A = 21ydeB = 20.

Por otra parte, variando las impedancias de la red se alejan las crestas del parametro
S71 de fyrom, ilustrado en la fig.3. La tabla 3.2 contiene los valores obtenidos en las
simulaciones de los 4 Ghz a los 9 GHz con incrementos de un 1 GHz. Se obtuvo un promedio
de A = 39 yde B = 40.
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Fig.3.17 Pardmetros Sy, Sy, y NF, para la red con valores iniciales.

Tabla 3.1 Resultados de la simulacién con la red de acoplamiento de impedancias con valores iniciales.

f A | foromedio B f2
6.18 31 9 31 11.808
5.4 32 8 31 10.5
4.9 30 7 31 9.2
4.125 31 6 33 8
3.45 31 5 29 6.45
2.708 32 4 28 5.10
1.9 36 3 30 3.9
1.4 30 2 30 2.6
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%A %B
AN : E
20 < 1 11 >
E\iom
Mﬂ_
0
-10
-20
2200 3200 4200
= oBs211) - DB(NF()}

Fig.3.18 Parametros Sy, S;; Y NF, con crestas cercanas a fy,p, -

2800

Tabla 3.2 Resultados de la simulacion con la red de acoplamiento de impedancias con crestas cercanas a fyyom -

fi A | foromedio B f2
7.17 20 9 24 11.16
6.3 21 8 23 9.9
5.67 19 7 20 8.41
4.8 20 6 25 7.5
3.8 24 5 16 5.8
2.99 25 4 15 4.6

Tabla 3.3 Resultados de la simulacion con la red de acoplamiento de impedancias con lejanas cercanas a fp,opm, -

fi A | foromedio B f2
5.58 38 9 42 12.76

4.8 40 8 42 11.35

4.2 40 7 41 9.87
3628 | 39 6 40 8.43
2.01 41 5 35 6.78
2.39 40 4 40 5.6
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Fig.3.19 Parametros Sy, S;; Y NF, con crestas lejanas a fyo -

Se analizo la informacion de cada tabla, dando como resultado consideraciones en la
seleccidn de frecuencias.

1). El programa solo revisaraa f; y f, apartirde  fyrom = flz;fz

2).Si f; sealejaentre 21% y 39% a razon de f,,., - Entonces f; es factible.

3). Si f, se aleja entre 20% y 40% a razon de f,,,,, . Entonces f, es factible.

Las condiciones anteriores permiten que el programa de sintonizacion de impedancias genere

resultados que oscilen entre 12 y 110€, facilitando la construccion fisica de las redes.

3.4 Principales Empaquetados en los Transistores de Microondas.

En la fig.20 se muestran algunos empaquetados mas comunes en la construccion de
transistores de microondas.

Los empaquetados SOT-103 o similares se acoplan con facilidad a los circuitos
construidos por lineas tipo microcinta, haciendo posible su implementacion en la herramienta

de calibracion TRL y obteniendo los pardmetros S de los transistores.
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Fig.3.20 Empaquetado de un transistor de microondas: (a) SOT- 343; (b) SOT- 23; (c) SOT- 103.

3.5 Software AWR Design Environment.

La adquisicion de los parametros de dispersion y de ruido se realizo a partir de las
hojas de datos del fabricante, se transcribieron en formato touchstone en archivos de texto

(.txt), posteriormente se convirtieron en un formato compatible para el programa AWR (.s2p).
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Dichos archivos se procesaron en el programa AWR, resultando un archivo de salida con
extension .s2p que contiene los datos interpolados de los pardmetros S y de ruido de los
transistores.

La interpolacion se realizd con un barrido de frecuencias de 1 GHz a 10 GHz con

incrementos de 0.01 GHz, dando mayor resolucién a los datos proporcionados fabricante.

3.6. Dispositivos de casos de estudio.
En esta seccion se presentan las frecuencias de operacion, potencias de trabajo,
parametros S, parametros de ruido y los empaquetados de los cinco transistores de microondas

utilizados en la realizacion de este trabajo de tesis.

3.6.1 Transistor NE76038 (NEC).

El transistor NE76038 es un dispositivo alto rendimiento de arseniuro de galio (GaAs)
semiconductor de metal transistor de efecto campo ubicado en envase de plastico Fig.3.21. Su
figura de ruido hace que este dispositivo sea adecuado para su uso en la segunda o tercera
etapa de amplificadores de bajo ruido que operan en el rango de 1 GHz a 14 GHz. El
dispositivo esta fabricado usando la implantacion de iones para mejorar el rendimiento, la
fiabilidad y la uniformidad en radio frecuencia (RF) y corriente (DC). En la Fig.3.22 aparecen

sus parametros de dispersion y ruido [9].

1.5+0.2

1.6+02 = 5 2.1

IJE 3—*—EJ12 DL _hL i

- 02
0.5 MIN 2ot
4p:0.2
05201

Fig.3.21 Empaquetado tipo 38 plastico de NE76038 (dimensiones en mm).
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Fig.3.22 Pardmetros S y de ruido de NE-76038; (a) S11; (b) S»2; (c) Si, en dB; (d) S,; en dB; (e) gama dptimo;
(f) figura de ruido en dB.
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3.6.2 Transistor NE76184A (NEC).

El transistor NE76184a es clasificado como un MESFET (metal-semiconductor field
effect transistor) de GaAs de canal N que se encuentra en un empaquetado de cerdmica como
se muestra en la fig.3.23. El dispositivo se fabrica mediante la implantacion de iones para
mejorar el desempefio y uniformidad en RF y en CD. Su bajo ruido y alta ganancia asociada lo
hacen adecuado para TVRO (Television receive-only), GPS (global positioning system) y

otros sistemas comerciales. En la fig.3.24 aparecen sus parametros de dispersion y ruido [10].

1.78 +0.2

1.8urtidor

2 Drenador
3.Surtidor

4 Compuerta

1.78+0.2

0|
0.1 —-—|:|——-» 1.7 MAX.

ﬁ—‘—‘——ufp TYP.

Fig.3.23 empaquetado plastico del transistor NE76184 (dimensiones en mm).
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Fig.3.24 Pardmetros S y de ruido de NE-76184; (a) S;1; (b) S,5; (¢) S1, endB; (d) S,; en dB; () Gama dptimo;
(f) Figura de ruido.
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Fig.3.24 Pardmetros S y de ruido de NE-76184; (a) S;1; (b) S,»; (c) S, en dB; (d) S,; en dB; (e) Gama 6ptimo;
(f) Figura de ruido (continuacion).

3.6.3 Transistor NE76084 (NEC).

El transistor NE76084 es clasificado como un MESFET de GaAs de canal N que se
encuentra en un empaquetado de ceramica mostrado en la fig.3.25. El dispositivo se fabrica
mediante la implantacion de iones para mejorar el desempefio y uniformidad en RF y en CD.
Con una figura de ruido tipica de 1.6 dB y ganancia asociada de 9.0 dB a la frecuencia de 12
GHz. En la fig.3.26 aparecen sus pardmetros de dispersion y ruido [11].
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Fig.3.25 empaquetado plastico de NE76084 (dimensiones en mm).
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Fig.3.26 Pardmetros S y de ruido de NE76084; (a) S;1; (b) S22; (€) S en dB; (d) S,; en dB; (e) Gama 6ptimo;

(f) Figura de ruido.
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Fig.3.26 Pardmetros S y de ruido de NE76084; (a) S;1; (b) S22; (€) S en dB; (d) S,; en dB; (e) Gama 6ptimo;
(f) Figura de ruido (continuacion).

3.6.4 Transistor ATF35076 (Hewlett Packard).

El transistor ATF35076 es la version diferencial de ruido de los transistores PHEMT
(pseudomorphic High electron mobility transistor) de alto rendimiento ATF-35, empaquetado
de ceramica para microcinta estilo 76 mostrado en la fig.3.27. Este transistor ofrece una figura
de ruido de alta calidad y es la eleccion ideal para la primera etapa de las cascadas de ruido
extremadamente baja. Puede operar en los rangos de frecuencias 2-18 GHz, con una figura de
ruido tipica de 0.75 dB a la frecuencia de 12 GHz. En la Fig.3.27 aparecen sus parametros de

dispersion y ruido [12].

1
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SURTIDCR.

Fig.3.27 empaquetado plastico de ATF-35076(dimensiones en mm).
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Fig.3.28 Parametros S y de ruido de ATF35076; (a) S11; (b) S»; () S1» en dB; (d) S,; en dB; (e) Gama 6ptimo;

(f) Figura de ruido.
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3.6.5 Transistor ATF36077 (Avango Technologies).

El dispositivo ATF36076 es un transistor PHEMT de ultra bajo ruido, empaquetado
de ceramica de montaje superficial con muy bajos efectos parésitos fig.3.29. Ajustado
correctamente, este transistor proporcionara una figura de ruido tipica a 12 GHz de 0,5 dB, 0
un figura de ruido tipica a 4 GHz de 0,3 dB, adicionalmente, el ATF36077 tiene una
resistencia de ruido de muy bajo nivel, reduccién de adaptacion de impedancia, por lo que es
mas facil el disefio de amplificadores de bajo ruido. En la Fig.3.30 aparecen sus parametros de

dispersion y ruido [13].
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Fig.3.29 empaquetado tipo 77 de plastico de ATF36077 (dimensiones en mm).
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Fig.3.30 Pardmetros S y de ruido de ATF36077; (a) S11; (b) S»; () S en dB; (d) S,; en dB; (e) Gama 6ptimo;
(f) Figura de ruido.
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Fig.3.30 Pardmetros S y de ruido de ATF36077; (a) Sy11; (b) Sy;; (€) S12 en dB; (d) S,; en dB; (e) Gama dptimo;
(f) Figura de ruido (continuacion).

3.6.6 Comparacion de parametros S.

Se compararon los parametros S;; de los transistores estudiados como se muestra en la
fig.3.31, encontrando las similitudes de este parametro en los transistores. De forma semejante
ocurre con los pardmetros Sy, Y Ippr -

Si la dispersion de los parametros de un transistor difiere en gran medida con respecto
a los transistores estudiados puede producir problemas en el funcionamiento del programa de

sintonizacion, limitando el universo de transistores viables.
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Fig.3.31 Parametros S;; de los cinco transistores de estudio.

3.7 Diagrama de Flujo del programa Sintonizador de Impedancias.

Se utilizé el procedimiento del método grafico de sintonizacion de impedancias como
base principal para el desarrollo del programa de computo. En la fig.3.32 se ilustra el diagrama

de flujo del programa de sintonizacion de impedancias para la red de entrada.
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Capitulo 4

Resultados

En este capitulo se presentan los valores de las impedancias que resultaron del
programa de sintonizaciéon de impedancias para cada uno de los transistores utilizados en este
trabajo, dichos valores se encuentran en la tabla 4.1. Las frecuencias utilizadas en la
realizacion de este procedimiento son 2 GHz como f; y 5 GHz como f;, por 1o que f,,omedio
corresponde a 3.5 GHz.

Una vez obtenidos los datos de salida del programa como son Z;;,,., 1 (impedancia de la
linea de entrada), 6;;,,.,1 (angulo de la linea de entrada), Z,,,; (impedancia de la linea
colocada como stub) y 6y;,,.,2(angulo de la linea de salida), Z;;,.,, = 5002 (impedancia de
linea de salida) y 6;,;, = 180° (angulo de la linea colocada como stub).

En la fig.4.1 se muestra el esquemaético para el ingreso de datos del transistor, una vez
ya obtenidas las variables anteriores se prosigue a consultar el simulador AWR para verificar y
constatar el desempefio del programa. Se genera un esquematico donde se encuentra el

amplificador total con la red de entrada y su red de salida como se muestra en la fig.4.2.

|:>—n1— Transistor in—<:|

Fig.4.1 Esquematico del transistor.

Puerto 1 Puerto 2
Z=50 Ohm F0=3500 MHz F0=3500 MHz Z=50 Ohm

Zlinea salida M

%]

Transistor.

0

Zlinea entrada

|

}

FO=3500 MHz

w=—<1 stub entrada

Fig.4.2 Esquematico de transistor con red de entrada y red de salida.
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Tabla 4.1 Resultados de las impedancias.

Transistor | Zinea1 | Olinea1 Zstup Ostup Zjineaz Olineaz
) (grados) €0)) (grados) €0)) (grados)
NE76038 31.2 64.55 91.8 180 50 72.85
ATF36077 30.2 67.58 92.75 180 50 70.28
ATF35076 27.1 70.93 89 180 50 73.53
NE76084 39.6 59.80 111.3 180 50 68.38
NE76184 28.3 55.50 101 180 50 65.06

4.1 Resultados del Transistor NE76038.

Se utilizaron los valores de la tabla.4.1 correspondientes al transistor NE76038 para el
disefio de las redes de entrada y salida. Se prosiguié a simular el amplificador aportando los
siguientes resultados. Las magnitudes de la tabla 4.2 estan relacionadas a la fig.4.4.

En la fig.4.3 se muestran 4 puntos importantes de los parametros S en el ancho de
banda determinado (1 GHz a 10 GHz), el punto a pertenece a un valor del parametro S;; del
amplificador a la frecuencia f; (2 GHz), con una magnitud de -0.6207 dB e indica un
coeficiente de reflexion moderado. El punto b pertenece a un valor del pardmetro S;; del
amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), cuya magnitud es de -22.12 dB, siendo un
coeficiente de reflexion bajo. Por lo cual el transistor a ese punto refleja la menor energia
posible. Ambos puntos a y b tienen valores muy bajos en su componente reactiva
aproximandolos al eje real en la carta de Smith.

El punto c indica el valor del pardmetro S,, del amplificador a la frecuencia f; (2
GHz), con una magnitud de -5.196 dB, siendo este un bajo coeficiente de reflexion. El punto d
indica un valor del pardmetro S,, del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), con magnitud
de -2.507 dB, cantidad de energia es reflejada al puerto 2 en la frecuencia f, es
moderadamente alta. Todos los valores de los parametros S;; y S,, en ancho de banda
determinado existen dentro de la carta de Smith asegurando la estabilidad en la respuesta del
transistor. En la fig.4.4 se observan algunos parametros de dispersion y un parametro de ruido.

El pardmetro NF muestra magnitudes de 1.849 dB y 1.028 dB a las frecuencias f; y f,
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respectivamente. El parametro S,; muestra magnitudes de 14.02 dB y 11.71 dB en las

frecuencias fi Y f, respectivamente.

< 21,1)
amplificador

£ 522

amplificador

& GMND

Transistor

20(dB)[ | |
10
0
-10
-20

= 2000 5000
1800 2800 3800 4800 5200
Frequency (MHz)
—&- DB{NF() -&- DB{IS2.1)) 5 DB{(52.2)) A DB{|S51. 1))
amplificador amplificader amplificador amplificador

Fig.4.4 Parametros Sy, S;3, S»1 Y NF del amplificador construido con el transistor NE76038a.
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Tabla 4.2 Magnitudes de parametros S en dB del transistor NE 76038a a frecuencias de interés.

NE76038a 2 GHz 3.5GHz 5 GHz
Si1 -0.6207 -0.9167 -22.12
S2s -5.196 -7.432 -2.507
Sa1 14.02 7.702 11.71
Siz -24.11 -25.18 -18.65
NF 1.849 421 1.028

4.2 Resultados del Transistor ATF36077.
Se colocaron los valores de impedancia de la tabla 4.1 a las redes de entrada y salida

del transistor ATF36077, se prosiguié a simular el amplificador disefiado con el transistor
ATF36077 en dicho estado y se obtuvieron los siguientes resultados. Los valores de la tabla
4.3 estén relacionados a la fig.4.6.

En la fig.4.5 se distinguen cuatro puntos importantes en el ancho de banda determinado
(1 GHz a 10 GHz) los parametros mostrados, el punto a indica al pardmetro S;; del
amplificador a la frecuencia f; (2 GHz), con magnitud de -0.6207 dB, representa un
coeficiente de reflexion moderadamente alto. EI punto b muestra al pardmetro S;; del
amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), con magnitud de -9.71 dB, indicando bajo de
coeficiente de reflexidn y reflejando una pequefa parte de la energia incidente. Ambos puntos
a y b tienen magnitudes menores a 0 dB sin estar situados sobre el eje real en la carta de
Smith, esto se debe a la sintonizacién y las metas con el parametro S,;.

El punto ¢ sefiala al parametro S,, del amplificador a la frecuencia f; (2 GHz), con
magnitud de -5.196 dB, reflejando una baja cantidad de energia procedente del puerto 2. El
punto d representa al pardmetro S,, del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), con magnitud
de -2.507 dB, presentando baja reflexion. Todos los valores de los parametros S;; y Sz, en
ancho de banda determinado existen dentro de la carta de Smith asegurando la estabilidad en
la respuesta del transistor.

En la fig.4.6 se encuentran algunos parametros de dispersion y un parametro de ruido.

El pardmetro NF (noise figure) tiene magnitudes minimas de 0.9978 dB y 0.3801 dB en las

89



frecuencias f; y f, respectivamente. El parametro S,; tiene magnitudes maximas de 18.32 dB

y 15.94 dB a las f; y f, respectivamente.

-2 5{1.1)
amiplificador

Bsea
amplificadar

& GMING

Transistor

20(dB)

10

-10

|
|
|
I
=8 2000 5000

1800 2800 3800 4800 5200
Frequency (MHz)
& DB{|S{1. 1)) 7 DBiIS(2.2))) -2 DB{|S2. 1)) - DB{NF)
amplificador amplificador amplificador amplificador

Fig.4.6 Parametros S, S,,, S»1 Y NF del amplificador construido con el transistor ATF36077.
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Tabla 4.3 Magnitudes de parametros S en dB del transistor ATF36077 a frecuencias de interés.

ATF36077 2 GHz 3.5 GHz 5 GHz
Si1 -0.348 -0.616 -9.71
S22 -4.86 -6.68 -2.128
Sa1 18.32 1057 15.94
S1z -25.96 -29 -20.85
NF 0.9978 1.882 0.3801

4.3 Resultados del Transistor ATF35076.
Se integraron los valores de las impedancias de la tabla 4.1 correspondientes a las redes
de entrada y salida del transistor ATF35076. Se prosiguié a simular el amplificador disefiado

con el transistor ATF35076. Los valores de la tabla 4.4 estan relacionados a la fig.4.8.

En la fig.4.7 se ilustran los puntos a, b ¢ y d de los parametros S en el ancho de banda
determinado (1 GHz a 10 GHz). El punto a pertenece al parametro S;; del amplificador a la
frecuencia f; (2 GHz), con magnitud de -0.402 dB e indica una baja reflexion de energia. El
punto b pertenece al parametro S;; del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), con magnitud
es de -4.94 dB, mostrando un bajo coeficiente de reflexion. Ambos puntos a y b tienen
magnitudes menores a 0 dB. En este caso el punto a esté situado cerca de los limites de la
carta de Smith y corresponde a un coeficiente de reflexion alto, generando altas pérdidas de
retorno, el punto b esta aproximado al centro de la carta de Smith teniendo menos perdidas de
retorno. Todos los valores de los parametros S;; Y S,, en ancho de banda determinado existen
dentro de la carta de Smith asegurando la estabilidad en la respuesta del transistor.

El punto c indica al pardmetro S,, del amplificador en la frecuencia f; (2 GHz), con
magnitud de -4.403 dB, indicando que la reflexion es parcial. El punto d indica al parametro
S, del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), con magnitud de -4.94 dB.

En la fig.4.8 se ilustra el comportamiento de los parametros S;1, S,2, S21 Y NF en el

ancho de banda determinado. El pardametro de ruido NF presenta magnitudes de 0.5092 dB y
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0.4263 dB a las frecuencias f; y f, respectivamente. El parametro S,; presenta magnitudes

méaximas de 15.71 dB y de 16.49 dB a las frecuencias de interés f; y f, respectivamente.

2 51T
amplificador

822
amplificador

£ GMNQ

Transistor

Fig.4.7 Carta de Smith de red tipo L sintonizada ATF35076 a 2GHz y 5GHz.
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amplificador samplificador amplificador amplificador

Fig.4.8 Parametros S, S,,, S»1 Y NF del amplificador construido con el transistor ATF35076.
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Tabla 4.4 Magnitudes de pardmetros S en dB del transistor ATF35076 a frecuencias de interés.

ATF35076 2 GHz 3.5 GHz 5 GHz
Si1 -0.402 -0.2317 -4.94
Sa2 -4.403 -6.49 -4.94
Sa1 15.71 -7.135 16.49
S1z -25.67 -29.07 -17.29
NF 0.5092 2.265 0.4263

4.4 Resultados del Transistor NE76084.

Implementando las impedancias correspondientes al transistor NE76084 de la tabla 4.1
a las redes de entrada y salida del amplificador disefiado con dicho transistor. Los valores de la
tabla 4.5 estan relacionados a la fig.4.10.

En la fig.4.9 se ilustran los puntos a, b ¢ y d en el ancho de banda determinado (1 GHz
a 10 GHz). El punto a pertenece al parametro S;; del amplificador a la frecuencia f; (2 GHz),
con magnitud de -0.6863 dB, presentando una baja reflexion de energia. EI punto b pertenece
al parametro S;; del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), cuya magnitud es de -7.204 dB,
favoreciendo la transferencia de la energia incidente. En este caso el punto a esté situado cerca
de los limites de la carta de Smith, interpretandose como un coeficiente de reflexidn alto con
altas pérdidas por regreso, el punto b se encuentra cerca al centro de la carta de Smith
generando menores de pérdidas de retorno.

El punto ¢ de la fig.4.9 corresponde al parametro S,, del amplificador a la frecuencia
fi (2 GHz), con magnitud de -2.877 dB, indicando que la reflexion es parcial. El punto d
indica al parametro S,, del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), cuya magnitud es de -
5.046 dB.

El comportamiento de los pardmetros S;1, S,», S>1 Y NF en el ancho de banda
determinado se ilustra en la fig.4.10. EI pardmetro de ruido NF presenta magnitudes de 1.534

dB y 0.83 dB en las bandas de frecuencias pertenecientes a f; y f, respectivamente. El

93



parametro S,; presenta magnitudes méaximas en el ancho de banda determinado, cuyas

magnitudes son 11.64 dB y 11.97 dB en las frecuencias f; y f, respectivamente.

£ 5{1.1)
amplificador

B =z
amplificadar

& GMND

Transistor

20(dB) | |
|
|
10 |
|
|
|
0
|
-10
|
|
|
I
-20 2000 5000
1800 2800 3800 4800 5200
Frequency (MHz)
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Fig.4.10 Parametros S;1, S5, So1 Y NF del amplificador construido con el transistor NE76084.
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Tabla 4.5 Magnitudes de parametros S en dB del transistor NE76084 a frecuencias de interés.

NE 76084 2 GHz 3.5 GHz 5 GHz
Si1 -0.6863 -0.671 -7.204
S22 -2.877 4.9 -5.046
Sa1 11.64 6.98 11.97
S1z -24.45 -24.65 1717
NF 1534 2.738 0.83

4.5 Resultados del Transistor NE76184.

Por altimo, se ingresaron las impedancias correspondientes del transistor NE76184 de
la tabla 4.1 a las redes de entrada y salida al amplificador disefiado con dicho transistor. Los
valores de la tabla 4.6 estan relacionados a la fig.4.12.

En la fig.4.11 se muestran los puntos a, b ¢ y d en el ancho de banda determinado (1
GHz a 10 GHz), el punto a pertenece al parametro S;; del amplificador a la frecuencia f; (2
GHz), con magnitud de -2.44 dB e indica un coeficiente de reflexién alto. El punto b pertenece
al parametro S;; del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), cuya magnitud es de -19.17 dB e
indica un bajo de coeficiente de reflexion. El punto a se encuentra proximo a los limites de la
carta de Smith, por lo que reflejara gran cantidad de energia al puerto de entrada, el punto b se
encuentra cercano al centro de la carta de Smith indicando un mejor acoplamiento (50Q).

El punto c representa al parametro S,, del amplificador a la frecuencia f; (2 GHz), con
magnitud de -1.26 dB, como un coeficiente de reflexion moderadamente alto. El punto d a su
vez representa un valor del parametro S,, del amplificador a la frecuencia f, (5 GHz), cuya
magnitud es de -2.393 dB. El comportamiento de los pardmetros S;1, S, Sp1 Y NF en el
ancho de banda determinado se ilustra en la fig.4.12. En dicho ancho de banda el pardmetro
S,1 del amplificador muestra magnitudes maximas de 14.4 dB y 10.67 dB a las frecuencias f;
y f> respectivamente. El parametro NF (noise figure) del amplificador presenta magnitudes

minimas 1.498 dB y 1.683 dB a las frecuencias de f; y f, respectivamente.
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Fig.4.11 Carta de Smith de red tipo L sintonizada NE76184 a 2GHz y 5GHz.
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Fig.4.12 Pardmetros S;1, S,2, S,1 Y NF del amplificador construido con el transistor NE76184.
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Tabla 4.6 Magnitudes de parametros S en dB del transistor NE76184 a frecuencias de interés.

NE76184 2 GHz 3.5 GHz 5 GHz
Si1 244 -1.164 -19.17
S22 -1.26 -3.82 -2.393
Sa1 14.4 7.192 10.67
Siz -18.68 -21.55 -15.63
NF 1.498 3.24 1.683
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Capitulo 5

5.1 Conclusiones.

Las tecnologias y configuraciones multi bandas en la actualidad permiten mejoras de
velocidad y eficiencia en algunas tecnologias. WiMax, Wi-fi y LAN son las principales
tecnologias que han presentado mejoras debido a la aplicacion de amplificadores de bandas
concurrentes.

Usualmente algunos amplificadores de banda angosta en conjunto al uso de multi
antenas eran utilizados para conseguir la configuracion de multi bandas en un solo dispositivo
y que funcione como tal.

En este trabajo de tesis unas sencillas redes de entrada y salida fueron propuestas, que
correctamente sintonizadas y acopladas a un transistor presentarian el efecto de concurrencia
en banda. Un software realizado en la plataforma de MatLab auxilia la metodologia propuesta,
los limites de la metodologia estan en funcién de la dispersién de los transistores utilizados y

de las frecuencias de resonancia seleccionadas por el usuario.

A continuacion se destacan las tareas realizadas mas importantes en este trabajo:
1). Se propuso una metodologia para el disefio de amplificadores de microondas de bajo ruido
en bandas concurrentes con una red tipo L. Con la restriccion de que las frecuencias centrales

de las bandas concurrentes no fueran armoénicas entre ellas.

2). Se disefiaron cinco amplificadores de microondas de bajo ruido con bandas concurrentes,
en los cuales se utilizé una red de lineas de microcinta en configuracion tipo L, para el

acoplamiento de entrada y salida.
3). Se elabor6 una herramienta de software para el célculo de los valores de las impedancias

gue aseguran un comportamiento de bandas concurrentes a las frecuencias de interés, de las

redes de acoplamiento de entrada y salida del transistor seleccionado.
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4). Se realizé un estudio de la variacion del coeficiente de reflexion presentado en la red
entrada en funcién de las variaciones las frecuencias de disefio de las lineas que forman la red.
Permitiendo establecer condiciones fundamentales para el desarrollo de la herramienta de

software.

5). Se desarrollé un kit de calibracion en tecnologia de microcinta para analizadores de redes
vectoriales, que permite la caracterizacion a frecuencias de microondas de dispositivos

activos.

6). Se desarroll6 una herramienta de software para la obtencién de los parametros de
dispersion de dispositivos activos de microonda en tecnologia planar, cuyos célculos se basan

en el modelado del kit de calibracion desarrollado.

5.2 Trabajos futuros

Realizar un estudio comparativo entre los resultados de las simulaciones obtenidas con la
metodologia presentada y los resultados a obtener de la caracterizacion de dispositivos

construidos.

Realizar estudios de nuevas redes de acoplamiento con lineas de transmision, cuyas
ecuaciones tedricas del coeficiente de reflexion presentado, tengan la forma de la ecuacion de

Caracol de Pascal o el cardioide.
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APENDICE A

Calibracion Thru-Reflect-Line (TRL).

En esta seccion se denotan los resultados de la simulacion de la técnica de calibracion
TRL (thru-reflect-line) generada por los programas de computo AWR y Matlab, dicha
simulacion estd basada por una serie de consideraciones y ecuaciones extraidas de las
mediciones de los estandares Thru, Reflect y Line.

Desde hace ya algun tiempo se busca excluir la informacion medida no intrinseca de
los dispositivos, ya que la base de pruebas donde estan montados afectan al dispositivo, debido
a la longitud fisica extra y las pérdidas relacionadas con el material de dicha base de pruebas.
La técnica de calibracion TRL es un concepto ya estudiado, con diferencias en la obtencion de
los datos y en la construccion de las bases de pruebas, esta técnica sera util para la medicion
intrinseca de los dispositivos pasivos y activos, se vera limitada por la construccion fisica de
las bases de pruebas y los estandares, y sus optimas respuestas.

Esta técnica toma las propiedades de los parametros T y su desarrollo en cascada. En
una base de pruebas se encuentra el conector de entrada, dispositivo bajo prueba (DUT) y el
conector de salida, o bien, tenemos la caja de error A, el dispositivo bajo pruebas (DUT) y la
caja de error B, se observa la ecuacion de los parametros T de la fig.a.1 tenemos que:

Typp = TyTpyrTp
O bien

Tpur = Ta 'TappTs "

Encontrando a T, y Ty se tiene la manera de conseguir el valor del dispositivo bajo prueba
aislado de las cajas de error, sin embargo las mediciones extraidas del analizador de redes o en
este caso extraidas del programa de computo AWR estan dadas por los parametros de
dispersion, por lo que:

(2 Her Hs 1

Fig.A.1 configuracion cascada de los conectores de entrada y salida al dispositivo.
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refletc (open) dispositivo bajo prueba

Fig.A.2 estandares Thru, Reflect, line y base de pruebas con dispositivo bajo pruebas.
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Colocando a los parametros T de la caja B en términos de la caja A.

Ty = Ti' Try

(@l1)

(@.2)

(@.3)

(@.4)
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Por lo que
Timt = Ta Tiine Ta* Try (a.5)
Ty Tiine Tit = Tom Tr (a.6)

La cantidad anterior es conocida por que esta en términos de las mediciones de los estandares
Thru y Line. Introduciendo la notacion del término T.

T =T Tr (a.7)
Por lo que
TpTiine Tg =T Try

Sustituyendo los términos de B por términos de A, y desarrollando la ecuacion anterior, se
tiene que:

Ty Tiine =T Ty (a.8)

Examinando las partes de la ecuacion anterior, se observaran las consideraciones en los
siguientes términos.

T T
T, = [ 114 12A]

T214 T4
T4 T12]
T = [
Ty Ty
—yl 0
Tline = 60 eVl

Desarrollando la operacion matricial de:

Ty Tiipe =T Ty

[TllA TlZA] [e"’l 0 ] _ [Tn T12] [TllA TlZA]

Toia Toaall 0 el Tor T2l To1a Toza

[T11Ae_yl T12Aeyll _ [T11T11A +T12T214  Ti1Tiza + Ti2T224 ] (a.9)
| =

Torae—r  Tazae” T21T11a + T22To1a T21T124 + To2To24
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Realizando la operacién matricial de los parametros T de las cajas de error con una linea ideal

tenemos que:
T11Ti1a + Ti2To1a = Tr1ae ™"
Ti1Tiza + T12T22a = Tizne
To1Ti1a + T2aTo1a = Torae™"

Ty1Tioa + T2 Toon = Toope"

Dividiendo la ecuacion (10) entre la ecuacion (12).

T11Ti14 + T12T214 _ Ti14
T21Ti1a + T22T214  T214

Dividiendo la ecuacidon (11) entre la ecuacion (13).

T11Ti4 + T12T224 _ Ti24
T21Ti2a + To2To2a  To24

Reescribiendo las ecuaciones (14) y (15), se obtiene

Tiia\* T114 _
T Ty + (T — Ti1) T )~ T, =0
214 214
Tiza\’ Tiz4
<_T ) Ty1 + (Toy — T1q) <_T ) —T;,=0
224 224

Escribiéndolas tomando en cuenta la formula general:

Tiia  —(Toa — Ti1) £/ (Toz — T11)? — 4(To1)(-T_12)

T214 2Ty

Tipa —(T2a — Ti1) £/ (Taz — T11)? — 4(To1)(-T_12)

Ty24 2Ty

(a.10)
(a.11)
(a.12)

(a.13)

(a.14)

(a.15)

(a.16)

(@.17)

(a.18)

(@.19)
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Teniendo dos ecuaciones generales con el mismo resultado, por lo que se debe determinar que
signo le corresponde a cada ecuacién, o bien bajo que casos corresponden su resultado como
un acierto. A partir de las ecuaciones (10) a la (13).

T. a.20
Ty + Tz _Tjij = e (.20)
a.2l
T11 + T12% = eyl ( )
T a.22
T21 114 + T22 = e’ ( )
T214
T
Ty 124 Ty, = e (a.23)
Dividiendo la ecuacion (23) entre (21).
Ty ;:12,4 + T, (a.24)
eZyl — 22A T
Ty + Ty —Tizj
Ty + Ty ;21,4 (a.25)
114
eZyl — =
Ty ﬁ + T
Se necesitan conocer a ;ﬂ y ;ﬂ con informacion correcta de fase por lo que falta establecer
224 214
una condicion de seleccidon para la fase.
Recordando la ecuacion:
Try = TyTp
Y relacionandola con sus parametros S.
T — L Y, SllTM] (a.26)
N S
T :L [—4s4  S114 (a.27)
AT Spua l=S2a 1
T _ 1[4 5113] (a.28)
P Sup =Sz 1
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A partir de T, se puede deducir las siguientes ecuaciones.

Aes = — T114 (a.29)
5 T224
S = T124 (a.30)
na =g o
T214 (a.31)
Sa24 = Ty

Recordando las ecuaciones (18) y (19), se puede conocer directamente a S;;4 segun la

ecuacion (30) e indirectamente a:

454 _Tia (a.32)
SZZA T21A
. s . . .. . . . . T T .
Después de un analisis es posible definir una diferencia entre los términos Tﬂ y Tﬂ a partir
22A 21A

A .
de Sy14 Y ﬁ estableciendo que:

ASA
Si1a > —
114 SZZA
Analizando por otra parte a T, donde
Ty =T; ' Try

Desarrollando la operacion matricial

=L T224 _leA] Tiitm  Tiatm
Arg L =T214  Tria 1L Toitm Ta2tm

T, (@.33)

Deduciendo las siguientes ecuaciones:

Agp
Th1p = “S,0.

Si1B

Ti2p = Son
Ti1p _ Agp
Ti2p S11B
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_ S124 (a.34)

Arg = T114T224 — T214T124

T. = 1 1 TooaTiairm — TrzaToirm TozaTiorm — Ti2aTozrm (a.35)
B A | =To1aTiirm + TiiaToarm —Ta1aTizrm + TiiaToorm

En donde
T
Tirm — ﬁTan (a.36)
Tiip =
T Ty, - T%ﬁTnA
22A
T
Tiorm — ﬁTzzm (a.37)
Tiop =
12B T B T21A T
14 =T, 1124
Utilizando las ecuaciones de Ty15 Y Ti25-
Ti24 a.38
Agp _ _THB _ _TllTM T Toza To1tm ( )
S11B T12p Tiz4

Tiprm — Tyza Toorm

Por otra parte analizado los otros téerminos de Ty, y de la misma forma que los términos
anteriores.

Ti14 (a.39)

Ty =

(a.40)

Typ =

(a.41)
Ty1p _

Ty2p
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Y como:

S228
Ty1p = TS0,
1
Ty = Son

Por lo que

(a.42)

Ti14
T. — =T
Typ 1M =T, Taarm

Sa2p = =
TZZB TllA TZZTM

—Tiotm
T214

Viendo la operacion matricial de la caja de error B en termino de parametros de dispersion,
siendo aun asi la ecuacion de Tj.

Ty =Ty Try
Si
Tyl = 1 [ 1 _SllA] (a.43)
So1tmS214 (S1148224 — Asa) 15224 —4sa
Por lo que
T, — 1 [ 1 —511,4] [ Astmy  Sutm
B So1rmSaa (51148224 — Asa) 15224 —Asa Il=S2z1m 1
T, — 1 [ $114822rm — Astm Siitm — S114 ]
B Sy1rmSaia (S114S224 — Asa) L =S2244stm + S22rmlsa  St1tmSaza — Asa

S114522tm — AsTm Surm —Sua ] (a44)
T, = S11TMS224 — 4sa S11tmS224 — 4sa S11tmMS224 — 4sa
So17mS214 (S1148204 — Asy) | —S22445rm + S221M 454 1
S11tmS224 — Asa |
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Por similitud de la ecuacion (28) se puede observar a S, 4.

Asa ) (a.45)

S21tmS214 (511A “Spoa

S218 =
g . Asa
1M =5,

Por lo tanto
Asy a.46
Sop Sa21tm (511A - 522A) (2.46)
So1a A
214 Sitm — ﬁ
Ademaés
Ao Aes = Asrm — S114522TM (a.47)
SETSA (51145224 — 1)
Asy

Las ecuaciones (46) y (47) son calculables debido a que las cantidades o razones de S;14 Y
As4/S224 SON conocidas en términos de las ecuaciones (32) y (33).

A partir de las ecuacion de MASSON.

S1245214 11 (a.48)
Tya = Sppa + 2247214 L
va =Suat 7o

S1285218 11 a.49
Ioyrp = S22 + =50, (2.49)

O bien
Mol = S114 — dsa I} (a.50)
WA 1= Spuly
P Syop —4sp I (a.51)
e .

Consideracion: se asume que ambos estandares conectados en cada puerto son iguales.
Despejando de la ecuacion (51) a I},
Toyrs (1 — S11811) = S22 — 4sp 11

(Iours — S11elours L) = S22 — 4sp I,
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Toure — S228 = (S11slours — 4sp)I],

I Ioyrp — S228
L=
(S11lours — 4sp)

Toutp — S22B

L=
S11B _
(ASB Iours 1) Asp
Ao = loyrp — S228
o (S‘Mr -1)5
g foUTB L

De la ecuacion (50) se desarrolla a

Iina(1 — Sopal}) = S11a — 4dsa I,

Iina — So2alinall, = S114 —4sa I},

Iina — S114 = (S22aliva — 4sa) T},

Iina — S114

I =
b Spauling — Asa

Reescribiendo a I}, en términos de cantidades conocidas.

o= Iina — S114
L= S
Asy (ﬁ Iina — 1)
A = Iina — S114
M rSaar,, -1
1(Z, Tina

Sustituyendo la ecuacion (55) en la ecuacion (53).

S
y ASA(AZSZ: fva =D 1yyrp = Spas
SB =
Iina — S114 (i}ifoum _ 1)
SB
S224 _
Asp _ “Agy liva =1 1,5 — Spop

Ay Sup _ 1) liva — S114
(ASB Tours 1)

(a.52)

(a.53)

(a.54)

(a.55)

(a.55a)

(a.56)
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Dividiendo la ecuacion (47) entre la ecuacion (56) se obtiene.
(SZZA T _ 1)
ASBASA _ ASTM - SllASZZTM ASA INA FOUTB _SZZB

Agp [Asa (S1148224 — 1) (i\% Toyrs — 1) Iina — S114

Asa

S (a.57)
224 _
Aes = Asti — S114522TM (ASA liva =1 15 — Syos
s4 =
(51145224 —1)  (Sus —1) lina = S114a
Tsa (ASB Tours — 1)

Una vez obtenida la ecuacion (a.57) es facil encontrar Agz a partir de las ecuaciones (a.47) o
(a.56). Siendo ya conocidos los valores de Si14, 4s4/S224 Y 4s4 Se puede conocer a Sy, VY el
producto de S;5 45214, Similarmente para la caja B.

Ahora bien, se retoma el analisis la base de pruebas del dispositivo bajo pruebas.

Typp = Ty Tpyr Tp

1 —dsa Sua —Asp  S11B (a.58)
1| Tour

Tapp = ———
APB T §)14S218 L —Sa24 =Spp 1

Donde

_[—4sa Su1a (a.59)
Ra = [_SZZA 1 ]

_[—4sp  Sus (a.60)
Ry = [—5223 1 ]

G i = T2arm (a.61)
2P T (1~ $1155024)
Despejando para Ty que es el objetivo principal de todo este analisis
Tour = Tp ' Tapp Tg'*

(1 — $1185224) _ _
Tpyr =—T [RA] 1TADB [RB] 1
22TM

(a.62)
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El programa de computo realizado en la plataforma de Matlab, procesa una serie de
operaciones para sacar las variables antes vistas, este programa de computo fue probado con
los datos simulados en la plataforma AWR, en el cual se crearon los esquematicos de los
estandares thru, reflect y line.
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Fig.A.3 graficas del programa de computo de matlab: realizando la simulacién exitosa en donde los parametros S
de DUT (linea de 50Q) intrinseco se compara con los calculos del programa: (a)|Sy1|; (0)£S11; (€)IS12]; (d)£S:2;

(©)1S2215 () £S22; (@)IS211; (h) £S5
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Fig.A.3 graficas del programa de computo de matlab: realizando la simulacién exitosa en donde los parametros S
de DUT (linea de 50Q) intrinseco se compara con los calculos del programa: (a)|S;1|; (0)£S11; (€)|Si2]; (d)£S:2;
(&)IS221; (F) 25225 (9)IS211; (h)£S,: (continuacion).
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Obtener los parametros @
5 de los estandarez TEL
7 Caleular Agy;

Obtener Fr
*

Esztablecer Fi=1

Parametros 8 — Parametros T
Para cada estandar.

Calcular T

¥
Calcular Asg
¥
Caleular S374
¥
Calcular S118
(=) (+) ;
h _ Tiz2a Tiza " Ti2a Calcular 57145218
Tiza  Taza Trza  Taza ¥
| I Definir R4
¥ v
Calcular S275 Definir Ry
¥ v
Calcular Agp /8445 Calcular Tpep
¥ ¥
Calcular AspAsg s Togr— Spep
v
Calcular Acp /Mgy
: <k >
Calcular +A, Fa=Fatl

© A5 6

Fig.A.4 diagrama de flujo del programa para el calibrador TRL.
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Anexos

Cddigo de Programa Sintonizador de Impedancias.

function[ps_dut,pr_dut,fcl,zl,angulo2,fl,f2]= valores(Q);

[ps_dut,pr_dut] = leedor(".s2pT); L=length(ps_dut);

ghz=1000000000;
f1=3.5 ;2= 6 ;
z1=50; angulo2=180;
fcl=(fl1 + £2)/2;

end

clear all; clc; close all;

add_pth=[pwd, "\toolsee"]; addpath(add_pth);
[ps_dut,pr_dut,fcl,zl,angulo2,fl,f2]= valores;
pt_dut=s2t(ps_dut);

pr_dutl= poltorecnoise(pr_dut);
psT_dut=ps_dut;

pst_dut(:,2)=pr_dutl(:,4);

f=psf_dut(:,1
angulol=anglel(pr_dutl,4,fclanguloxx=angulol;
ps=psT_dut; ptf _dut=s2t(ps

[zline,zstub,SS1,angulola]=buscador(f,pt_dut,pr_dutl,angulol,angulo2,fl,f2)

if zline<=2

[zline,zstub,SS1,angulola]=buscador2(f,pt _dut,pr_dutl,angulol,angulo2,fl,f2
E

end
msll=linesp(F,zline,angulola,fcl);

mtll=s2t(msll);
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msl2=stubsp(f,zstub,angulo2,fcl);
mtl2=s2t(msl2);
TT=matriz2(mtl2,mtll,pt _dut);
SS=t2s(TT);
angulo3=anglel(SS,5,fcl);
msl4=linesp(¥,50,angulo3,fcl);
mtl4=s2t(msl4);
TTh=matrizl(TT,mtl4);
SSb=t2s(TTb);

zline

angulol

zstub

angulo2

zline2=50

angulo3

end

%--leedor

function [ps,pr,path] = leedor(Sl)
[filename,path]=uigetfile("*.S2P","ARCHIVOS *.S2P ");
nombrel=[path filename];
file=abs(filename);
pa=abs(path);
if (File(1)~=0 & pa(1)~=0)

ps=L1:

pr=L1;

lectura;

cad=abs(ora);

if cad(1)==35

ora=upper(ora)

if findstr("GHZ",ora)
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valor="GHzZ";
elseif findstr("MHZ",ora)
valor="MHZ" ;
elseif findstr("KHZ",ora)
valor="KHzZ";
else
valor="HzZ *;
end
end
gban3=1;
s2p=1;
if findstr("S",ora) & findstr("MA",ora)
ps=pol_rec(ps);
end
if findstr(°S",ora) & findstr(°RI1",o0ra)

ps=[ps(z,1) ps(:,2)+J*ps(:,3) ps(:,4)+j*ps(:,5)  ps(:,6)+J*ps(:,7)
ps(:,8)+J*ps(:,9)];

end

else
gban3=0;
close;

end

clear lin npl banl i linea file pos ban4
clear np2 cuen j nombre paras ruido pa cad ban2
clear cuenta k nombrel path ans salir banl %ora

end
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% Lectura
banl1=0;
paras=[];
ruido=[];
nombre= fopen(nombrel);
while banl~=1
lin=Fgetl (nombre);
if isstr(lin)
linea=abs(lin);
if size(linea)>[0 0]
if (linea(1)~=33 & linea(1)==35)
ora=lin;
banl=1;
end
end
end

end

(et e e e e ke e e e e e ke e ke e ke e e e ke e ke e ke ke e ke e ke ok ke ok
banl=1;
while banl==1
[paras,cuenta] = fscanf(nombre, "%g %g %g %g %g %g %g %g %g");
ca_so=size(paras
if ca_so(1)<=0
lin=fgetl (nombre);
else
ban1=0;
end

end
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%*******************************

banl=1;
while banl==1
[ruido,cuen]=Fscanf(nombre, "%g %g %g %g %g");
ca_so=size(ruido);
if ca_so(1)<=0
lin=fgetl (nombre);
if ~isstr(lin)
gban1=0;
break;
end
else
ban1=0;
gbanl=1;
end
end

clear ca so lin linea

e
fclose(nombre);
npl=cuenta/9;
np2=cuen/5;
for i=1:1:npl
for j=1:1:9
k=9*(i-1)+j;
ps(i,j)=paras(k,1);
end
end
for i=1:1:np2
for j=1:1:5
k=5*(i-1)+j;
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pr(i,j)=ruido(k,1);

end
end
clear 1 j-
0p————— FUNCION QUE CONVIERTE DE COORDENANDAS POLARES A RECTANGULARES------

function[datos]=pol_rec(ps)

datos(:,1)=ps(:,1);
datos(:,2)=ps(:,2)-*cos(ps(:,3)-*pi/180)+j*ps(:,2).*sin(ps(:,3)-*pi/180);
datos(:,3)=ps(:,4)-*cos(ps(:,5)-*pi/180)+j*ps(:,4).*sin(ps(:,5)-*pi/180);
datos(:,4)=ps(:,6).-*cos(ps(:,7)-*pi/180)+j*ps(:,6).*sin(ps(:,7)-*pi/180);
datos(:,5)=ps(:,8).-*cos(ps(:,9).-*pi/180)+j*ps(:,8).*sin(ps(:,9).*pi/180);
end

%-—-Anglel--——————— -
function[angulo]=anglel(pr_dutl,columna,fcl);

L=length(pr_dutl);

n=0;xx=0;

for n=1:1:L;

xx=pr_dutl(n,1l);

it xx==Ffcl;
casilla=n;
end
end

ff=pr_dutl(casilla,columna);ff=angle(ff)*360/(2*pi);
it ff<0;
angl=(180+ff)/2;
else
angl=(fr)/2;
end
angulo=angl;

end
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%---vector de frecuencias---------—-

function[cf]= vecfrec(f,zo,Qo,fcl);%linea=[T,zo,theta,fcl]

%constante para ponerlo en funcion de la frecuencia.

n=0;SS=1;S2=1;S3=Q0/90;

if Qo>90;
Q0=90;
S2=S83;
end

c=(2*pi1/360); Yx=(i./zo)*SS*tan(Qo*c);
vec=F(:,1)*cx;
cf=vec;

end

%————MT LINE-———————mmmmmmmmmmmmmmmmmm

function[MSI]=linesp (f,zo0,Qo0,fcl)
zret=50;

arg=vecfrec(f,zo,Qo,fcl);

cx=(i*atan(-i*Yx*zo0)/fcl)*(S2);

factl=1./(zo"2 + zref™2 +2_.* zo.* zref._.*coth(arg));

sl1=(zo"2 - zref"2).*factl;

sl12=(2.*zo.*zref.*csch(arg)) .*factl;

s21=s12;
s22=s11;
MS1(:,1)=F;
MSI(:,2)=s11;
MS1(:,3)=s21;
MSI(:,4)=s12;
MSI1(:,5)=s22;
end

120



%--—-MT STUB---—— -
function[MSs]=stubsp(f,zo0,Q0,fcl)
zref=50;
arg=vecfrec(f,zo,Qo,fcl);
fact2= 1./(2/zref + tanh(arg)./zo);
sll=(-tanh(arg).*fact2)./zo;
s12=(2/zref) _*fact2;
s21=s12;
s22=s11;
MSs(:,1)=F;
MSs(:,2)=s11;
MSs(:,3)=s21;
MSs(:,4)=s12;
MSs(:,5)=s22;
end
%——-matriz UNO————————— e
function[mfl]=matrizl(ptl,pt2)
n=0;ef=size(pt2);large=ef(1,1);
for n=1:1:large;
mi=[ptl(n,2),ptl(n,4);ptl(n,3),ptl(n,5)];
m2=[pt2(n,2),pt2(n,4);pt2(n,3),pt2(n,5)];
mx=m1*m2;
mf(n,1)=ptl(n,1);
mF(n,2)=mx(1,1) ;mF(n,3)=mx(2,1) ;mF(n,4)=mx(1,2); mF(n,5)=mx(2,2);
n=n+1;
end
mfl=mf;

end
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%---Matriz dos---————-—————— -
function[mfl]=matriz2(ptl,pt2,pt3)
n=0;ef=size(pt3);large=ef(1,1)
for n=1:1:large;
ml=[ptl(n,2),ptl(n,4);ptli(n,3),ptli(n,5)];
m2=[pt2(n,2),pt2(n,4);pt2(n,3),pt2(n,5)];
m3=[pt3(n,2),pt3(n,4);pt3(n,3),pt3(n,5)1;
mx=m1*m2*m3;
mf(n,1)=ptli(n,1);
mf(n,2)=mx(1,1);mF(n,3)=mx(2,1) ;mF(n,4)=mx(1,2); mF(n,5)=mx(2,2);

n=n+1;
end
mfl=mF;
end
Y%o————- Parametros Sa T----—————-——-——--—-—"—----"-————————————

function [pt] = s2t(ps); %ps=[F,sll,s21,s12,s22]

clear T11 T12 T21 T22 pt

T11=(ps(:,4) -*ps(:,3)-ps(:,2) -*ps(:,5))./ps(:,3);
T12=ps(:,2)./ps(:,3);

T21=-ps(:,5)./ps(:,3);

T22=1./ps(:,3);

pt(:,1)=ps(:,1);

pt(:,2)=T11;

pt(:,4)=T12;

pt(:,3)=T21;

pt(:,5)=T22;

clear T11 T12 T21 T22

end
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%--- Parametros T a S-—-----————————————— - ————
function [ps] = t2s(pt) %pt=[f, ]

clear SS12 SS11 SS21 SS22 ps

SS11=pt(:,4)./pt(:,5);
SS12=(pt(:,2).*pt(:,5)-pt(:,3)-*pt(:,4))./pt(:,5);
SS21=1./pt(:,5);

SS22=-pt(:,3)./pt(:,5);

ps(:,1)=pt(:,1);

ps(:,2)=SS11;

ps(:,4)=SS12;

ps(:,3)=SS21;

ps(:,5)=SS22;

clear Ss12 Ssll1 Ss21 Ss22

%---polar a rectangular---- - - ————————————
function[pr_dutl]=poltorecnoise(pr_dut);
tetha=pr_dut(:,4); gamma=pr_dut(:,3);cc=2*pi/360;
f=pr_dut(:,1);Fmin=pr_dut(:,2);Rn=pr_dut(:,5);
nn=gamma.*exp(i.*tetha.*cc);
nc=gamma.*exp(-i.*tetha.*cc);

pr_dutl(:,1)=F;

pr_dutl(:,2)=Fmin;

pr_dutl(:,3)=nn;

pr_dutl(:,4)=nc;

pr_dutl(:,5)=Rn;

end
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%---buscador 1---------—————————

function[zline,zstub,SS1,mmt]=buscador(f,pt_dut,pr_dutl,angulol,angulo2,¥fl,
2)

ff=-1; n=0; Tlag=0;
zline=50; zstub=50; *Ffcl=(F1+Ff2)/2; dd=.1;
for nl1=1:1:l1length(f)
if f(nl,1)==F1;
casillal=n1;
fla=f(nl,1);
end
if f(nl,1)==F2;
casilla2=n1;
f2a=f(nl1l,1);
end
end
fx=[fla;f2a] ; fv=[casillal;casilla2]; Gopt=pr_dutl(:,3);

mmta=[pt_dut(casillal,l),pt dut(casillal,?2),pt dut(casillal,3),pt_dut(casil
lal,4),pt dut(casillal,5)];

mmtb=[pt_dut(casilla2,1),pt _dut(casilla2,?2),pt dut(casilla2,3),pt_dut(casil
la2,4),pt_dut(casillaz,5)];

mmta=[mmta;mmtb];

while flag==0;
flagl=0; flag2=0;

while flagl==0;
zline=zline+ff*1*dd;
msll=linesp(fx,zline,angulol,fcl); mtll=s2t(msll);
msl2=stubsp(fx,zstub,angulo2,fcl); mtl2=s2t(msl2);

mmt=matriz2(mtl2,mtll,mmta) ; SS1=t2s(mmt);

if abs(imag(SS1(2,2)))<=.05
flagl=1;

end
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it zline<=1;
break;
end
end
SSla=imag(SS1(2,2));
while flag2==0;
zstub=zstub+1*dd;
msll=linesp(fx,zline,angulol,fcl); mtll=s2t(msll);

msl2=stubsp(fx,zstub,angulo2,fcl); mtl2=s2t(msl2);

mmt2=matrizli(mtl2,mtll) ; SS2=t2s(mmt2);
mmt=matriz2(mtl2,mtll,mmta) ; SS1=t2s(mmt);
S22red=SS2;

Sllmatriz=SS1;
zline=50; zstub=50; *Ffcl=(F1+f2)/2; dd=.1;
for nl1=1:1:l1length(f)

if f(nl,1)==F1;
casillal=n1;
fla=f(nl,1);

end

if f(nl1,1)==Fc1l;
casillafc=nl;
fca=f(nl,1);

end

if f(nl,1)==F2;
casilla2=n1;
f2a=f(nl1l,1);

end

end
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fx=[fla;fca;f2a] ; fv=[casillal;casillafc;casilla?2]; Gopt=pr_dutl(:,3);

mmtal=[pt_dut(casillal,l),pt dut(casillal,2),pt dut(casillal,3),pt dut(casi
11al,4),pt _dut(casillal,5)];

mmtbl=[pt_dut(casilla2,1l),pt dut(casilla2,2),pt dut(casilla2,3),pt dut(casi
11a2,4),pt_dut(casilla2,5)];

mmtcl=[pt_dut(casillafc,1),pt _dut(casillafc,2),pt_dut(casillafc,3),pt _dut(c
asillafc,4),pt _dut(casillafc,5)];

mmta=[mmtal;mmtcl;mmtbl];

flag=0;flagl=0; Tflag2=0; flag3=0;

while flag==0;
while flagl==0;
angulol=angulol+ff*1*dd;
msll=linesp(fx,zline,angulol,fcl); mtll=s2t(msll);
msl2=stubsp(fx,zstub,angulo2,fcl); mtl2=s2t(msl2);

mmt=matriz2(mtl2,mtll,mmta) ; SS1=t2s(mmt);

if abs(imag(SS1(2,2)))<=.01
flagl=1;flag2=0;
end
if angulol<=1;
flag=1; flagl=1;flag2=1;flag3=1;
end
end
SSla=imag(SS1(2,2));
while flag2==0;

zstub=zstub+1*dd;

msll=linesp(fx,zline,angulol,fcl); mtll=s2t(msll);

msl2=stubsp(fx,zstub,angulo2,fcl); mtl2=s2t(msl2);
mmt2=matrizli(mtl2,mtll) ; SS2=t2s(mmt2);
mmt=matriz2(mtl2,mtl1l,mmta) ; SS1=t2s(mmt);
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S22red=SS2;
Sllmatriz=SS1;
if abs(imag(SS1(1,2)))<=.001
flagl=1; flag2=1; flag3=0;
end
if zstub>=150;
flag=1; flagl=1;flag2=1;flag3=1;

end

if abs(imag(SS1(3,2)))<=.03
flagl=1; flag2=1;flag=1; flag3=1;
end
end
while flag3==0
zline=zline+ffl*1*dd
msll=linesp(fx,zline,angulol,fcl); mtll=s2t(msll);
msl2=stubsp(fx,zstub,angulo2,fcl); mtl2=s2t(msl2);
mmt=matriz2(mtl2,mtll,mmta) ; SS1=t2s(mmt);
if abs(imag(SS1(3,2)))<=.03
flag=1; flagl=1; flag2=1; flag3=1;
end
it zline>=150;
flag=1; flagl=1; flag2=1; flag3=1;
end
end

end
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