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Introduccion.

Los sistemas de telecomunicaciones en la actualidad han sido perfeccionados y
optimizados gracias a los nuevos avances tecnoldgicos de uso general. Los dispositivos
en altas frecuencias ahora son de gran importancia en este campo de conocimiento
porque, han permitido mejoras en los sistemas de comunicaciones y al mismo tiempo han
reducido su costo, integrando diversos servicios a estos sistemas para que sean parte de
nuestra vida cotidiana.

A través de los afios los dispositivos en frecuencias de microondas han sido
usados en diversos campos de la industria. Algunos ejemplos pueden ser en los sistemas
de radioastronomia, comunicaciones a largas distancias, navegacion espacial, sistemas
de radar, equipo médico, telefonia movil, redes inalambricas. Hoy en dia se ha
desarrollado una gran cantidad de tecnologia que ha servido para la fabricacion de los
dispositivos que componen un transmisor y un receptor. Dado que muchas de las
aplicaciones son para altas frecuencias (GHz) se requiere que los dispositivos sean
pequefios, eficientes y con un desempefio 6ptimo.

En el presente trabajo, se describir4 el disefio de un amplificador de bajo ruido en
la banda Ku con ayuda de dos software, integrando conocimientos fundamentales para el
desarrollo de este. Los amplificadores de bajo ruido son dispositivos usados en gran
variedad de sistemas receptores que se han convertido en puntos clave para los sistemas
de comunicaciones actuales.

Objetivo General

Disefiar un amplificador de bajo ruido en la banda Ku, que esté basado en una linea
coplanar, para obtener un ruido minimo y una ganancia aceptable tratando de que estos
resultados no sean afectados por la linea coplanar. El disefio se hara en una linea
coplanar porque si se desea fabricar tiene ventajas como: su bajo costo y es compatible
con la tecnologia de los circuitos impresos.

Este trabajo se puede enfocar hacia los receptores satelitales o de comunicaciones
terrestres. Es decir, en el bloque amplificador de bajo ruido que tiene como elemento
principal al amplificador de bajo ruido.

Mediante la ayuda de dos software se diseflaran los circuitos de estabilizacion y
transformadores de impedancias necesarios, para lograr la estabilidad del transistor en
todas las frecuencias, usando la teoria de dispositivos de microondas y de la lineas de
transmision para poder realizarlo.

Método.

Este método es una compilacion general del resumen de este trabajo, y serd usado para:



1. Disefio de las lineas de transmision para la optimizacion del amplificador.

2. Ayuda de software para el disefio Optimo de la linea coplanar como del
amplificador en general.

3. Ultilizacion de los pardmetros S, para el disefio del amplificador usando las hojas
de especificaciones del transistor.

4. Estabilizacion de los transistores para garantizar que el amplificador funcione y
gque se tenga banda ancha.

Capitulo 1

Se presenta el estado del arte de la tecnologia de semiconductores para fabricar
transistores de microondas, que son la base para los amplificadores de bajo ruido. Se
describen cuatro tipos de transistores, para determinar cual de ellos es mejor para el
disefio del amplificador tomando en cuenta el principio de operacién, la fabricacion y las
aplicaciones.

Capitulo 2

Se hace una compilacion de los conceptos tedricos sobre electromagnetismo, que son
necesarios para comprender las ecuaciones de una linea de transmision, donde se
involucran a las ondas incidentes, reflejadas y transmitidas. Ademas, se incluyen tres
tipos de transformadores de impedancias que nos sirven mas adelante para disefiar los
transformadores de entrada y salida del amplificador. Junto con los conceptos basicos
sobre el ruido en sistemas de microondas, tenemos las herramientas para poder disefiar
el amplificador.

Capitulo 3

En éste capitulo se describen los parAmetros mas importantes de un transistor de
microondas, mejor conocidos como figuras de mérito. La estabilidad es el pardmetro mas
importante ya que para que el transistor amplifique, no debe oscilar y por lo tanto es
necesario asegurar la estabilidad en todas las frecuencias. Otros parametros importantes
de los transistores son la ganancia y la figura de ruido. Después de describir estos
parametros se hace una comparacioén de las caracteristicas mas importantes de varios
tipos de transistores como la figura de ruido y la potencia de salida dependiendo de la
frecuencia de operacion. De esta manera se elegira el transistor mas adecuado para que
cumpla con los requerimientos del disefio.

Capitulo 4

Una vez que se tienen las herramientas teoricas necesarias, el transistor indicado y la
guia de onda que se utilizara para el disefio del amplificador, se describe a detalle el
procedimiento a seguir para el disefio del amplificador de bajo ruido de una etapa.
También, se disefian los acopladores de entrada y salida, con los cuales tendremos la
figura de ruido minima y la maxima ganancia posible, ademas de la relacion de onda
estacionaria y finalmente se presentan los resultados obtenidos para saber si se cumplen
con los requerimientos del disefio.



1. Estado del arte de los

amplificadores de bajo ruido.

Los sistemas de comunicaciones electronicos tienen tres componentes basicos: el
transmisor, medio de comunicacion y el receptor. El transmisor, convierte la informacién
original de la fuente a una forma mas adecuada para la transmision. El medio de
transmisién es el conducto por el cual se comunican el transmisor y el receptor, por
ejemplo, el espacio libre, un conductor metalico o fibra Optica. El receptor convierte la
sefal recibida a su forma original y la transfiere a su destino [1].

Ahora bien, cuando la sefal sale del transmisor y viaja por el medio, la sefial puede tener
varios efectos no deseados, asi como: la atenuacion, interferencia, ruido y distorsién, que
impiden que la informacién llegue correctamente a su destino. Por esta razén, los
receptores deben tener ciertos parametros que evallen la sefal antes de entregarla a su
destino. Estos pardmetros incluyen la selectividad, mejora del ancho de banda, la
sensibilidad, el rango dinamico, la fidelidad, la pérdida por insercién, la temperatura de
ruido y la temperatura equivalente de ruido [1].

En cada medio de transmisién, tenemos cierta cantidad de pérdidas o atenuacion, de
manera que la potencia de la sefial disminuye conforme la distancia aumenta, lo cual hace
necesario que la sefal de transmisién sea amplificada al llegar al receptor. En la Figura
1.1 podemos observar un ejemplo de un receptor superheterodino, donde la primera
etapa es la amplificacion de la sefial.

RE IF Audio
. > Mixer > e — Detector [ frequency
amplifier amplifier amplifier

S Speaker
N Automatic
~ volume control

Local
> \oscilla[or

Figura 1.1: Receptor superheterodino de AM.



1.1. Tipos de amplificadores

Para cada aplicacion existen diferentes tipos de amplificadores dependiendo de los
requerimientos y se dividen en 2 grandes categorias: de grandes sefiales y pequefas
sefales. Aquellos que se utilizan para grandes sefiales (de potencia para transmisores)
son Klystron, tubo de onda progresiva y los transistorizados y aquellos para pequefias
sefiales son los paramétricos, tubo de onda progresiva y transistorizados, que tienen bajo
ruido.

Los amplificadores como Klystron, tubo de onda progresiva, magnetron y otros, se
conocen como tubos de microondas. Cada uno de ellos tienen un funcionamiento
diferente, pero comparten ciertas caracteristicas como el gran tamafio y que todos los
tubos involucran la interaccion de un haz de electrones con un campo electromagnético
encerrados dentro de un tubo de vidrio o metal. Se pueden dividir en dos categorias: de
haz lineal, donde el haz de electrones atraviesa la longitud del tubo y es paralela al campo
eléctrico, de campo cruzado donde el enfoque del campo es perpendicular al campo
eléctrico de aceleracion. Otra clasificacion los divide en osciladores y en amplificadores.

Klystron es un tubo de haz lineal que puede ser usado para amplificar u oscilar. En un
Klystron amplificador, el haz de electrones pasa a través de dos o méas cavidades
resonantes. La primera cavidad, acepta una entrada de RF y modula la densidad de rayo
de electrones acumulandolos. Esa acumulacion de electrones atraviesa la segunda
cavidad, donde se hace la amplificacion (Figura 1.2).

RF input RF output
Electron heam

i L

Anode
Input Qutput

Cathode cavity cavity Collector

Figura 1.2: Klystron de dos cavidades.

El tubo de onda progresiva (TWT, Traveling Wave Tube) mostrado en la Figura 1.3, es un
amplificador de haz lineal que usa un cafién de electrones y un magneto para enfocar el
haz de electrones a través de la region de interaccion. La region de interaccion consiste
en una estructura de espiral que en la entrada tiene el cafidén de electrones y a la salida
un colector. A lo largo de la espiral, los electrones viajan a la misma velocidad que la onda
electromagnética, lo cual produce amplificacion. Ocurre un intercambio de energia entre
los electrones y la onda que produce una desaceleracion en los electrones, provocando
que se acumulen.
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Figura 1.3: Tubo de onda progresiva [4].
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El magnetrén consiste en un catodo cilindrico rodeado por un anodo cilindrico con varios
resonadores a lo largo de su periferia. La polarizacion del campo magnético es aplicada
paralelamente a los ejes del catodo y anodo. En operacién se forma una nube de
electrones que rota alrededor del catodo en la zona de interaccibn. Como en los
dispositivos de haz lineal ocurre una acumulacion de electrones y se transfiere energia del
haz de electrones a la onda electromagnética [39]. El magnetron se muestra en la Figura
1.4.

INTERACTION SPACE

ELECTRON PATH

RESONANT CAVITY

ANODE SEGMENT

GATHODE

Figura 1.4: Magnetron [5].

Estos son algunos de los tubos de microondas mas representativos para la amplificacion
de las sefiales, sin embargo los dispositivos de estado sélido son preferidos en sistemas
receptores debido a su tamafio, peso, potencia y costo. Por esta razén, ahora se
describen los amplificadores paramétricos y los amplificadores transistorizados.

Los primeros amplificadores de estado sélido, para aplicaciones de microondas fueron los
diodos con reactancias negativas tal como el diodo tanel. A esto le siguié el desarrollo de
los amplificadores paramétricos que usaban un diodo de capacitancia variable (varactor) y
un oscilador (fuente de bombeo) para variar uniéon capacitiva a la frecuencia de bombeo.
Una caracteristica excepcional de los amplificadores paramétricos era el bajo ruido que
podia alcanzar cuando enfriaban el diodo a temperaturas de nitrégeno liquido.

Un amplificador paramétrico es aquel que utiliza una reactancia no lineal, o una reactancia
gue puede variar como funcién de tiempo usando una sefial de bombeo, como se ilustra
en la Figura 1.5. El tiempo de variacion del parametro reactivo puede ser usado para
producir amplificacion. Este es el origen del término amplificador paramétrico.
Actualmente, el diodo de unién semiconductora es el mas ampliamente usado para éste
tipo de amplificadores [45].



Figura 1.5: Diagrama de un amplificador paramétrico en recepcién.

Por otro lado, la invencién del transistor (contraccidon de resistor de transferencia) en
1947, ha tenido un gran impacto en la tecnologia electrénica, particularmente en los
semiconductores. La capacidad de almacenamiento de informacion ha aumentado,
mientras que el tamafio ha disminuido drasticamente y ahora, en un circuito integrado hay
una gran cantidad de transistores. Las ramas de la electronica, que han sido mas
favorecidas gracias a los transistores son, la radiofrecuencia y la electrénica de
microondas, que han permitido en desarrollo de muchas aplicaciones a frecuencias altas,
gque antes era imposible realizar.

En éste capitulo hablaremos de los transistores con heterouniones, que son utilizados en
aplicaciones de bajo ruido. Se explicara el funcionamiento de dichos transistores, para
comprender por qué son usados para la fabricacion de amplificadores. La tecnologia de
heterouniones de semiconductores fue la que permitio tener dispositivos electronicos que
dependen de las heterouniones para su operacién. Gracias a este gran avance ahora es
posible disefiar la estructura de la banda y el dopaje en los semiconductores. Estos
nuevos conceptos que permitieron optimizar los dispositivos nuevos y los que ya existian.

1.2. Transistores de microondas

El uso del transistor se comercializé6 en 1980, ya que antes de esta fecha su desarrollo
paso casi desapercibido. Lo anterior, debido a que ésta tecnologia solo se usaba para
aplicaciones militares o proyectos de investigacion. Entre las aplicaciones estan: sistemas
de radar, misiles guiados, controles electrénicos para el suministro de municiones,
equipos para comunicaciones seguras y sistemas para guerra electronica (es cualquier
accion que use el espectro electromagnético o energia directa para controlar el espectro,
atacar al enemigo o impedirle al enemigo ataques via espectro). En éste afio surgi6 la
primera aplicacion civil, la television via satélite que operaba aproximadamente 12 GHz
con receptores basados en transistores de bajo ruido [46].

Anteriormente la electronica de microondas Yy integracién a escala muy grande tomaron
caminos diferentes porque esta integracion se basaba Unicamente en el silicio. S6lo hay
dos tipos de transistores basados en éste material que son: MOSFETs (Metal-Oxide



Semiconductor Field Effect Transistors) y los BJTs (Bipolar Juntion Transistors). Por otro
lado, la electrénica de microondas siguié evolucionando y usé diferentes materiales
semiconductores como el silicio, silicio-germanio, fosfuro de indio, arseniuro de galio,
entre otros. Existen varios tipos de transistores de microondas que son usados,
incluyendo:

e MESFETs (Metal-Semiconductor Field-Effect Transistors)

e HEMTSs (High Electron Mobility Transistors)

e MOSFETSs (Metal-Oxide Semiconductor Field Effect Transistors)
o HBTs (Heterojunction Bipolar Transistors)

1.2.1. MESFETs (Transistor de Efecto de Campo de
Metal Semiconductor)

El MESFET fue desarrollado por muchos cientificos e ingenieros, entre ellos, C. Mead y
Hooper que en 1966 usaron el concepto desarrollado por W. Shockley que describia
teéricamente el transistor de efecto de campo (FET) y usaba una union pn que polarizaba
la compuerta del electrodo, llamado JFET [2]. EI MESFET es un FET basado en arseniuro
de Galio (GaAs), construido con una union Schottky como compuerta [3]. Al principio, los
MESFETs no se podian utilizar para aplicaciones en microondas, sin embargo, en 1973
se reportaron avances considerables, ya que la frecuencia maxima de operacién oscilaba
entre los 80 y 100 GHz con una compuerta de 0.5 um. En los afios posteriores, se
fabricaron MESFETs hechos con diversos materiales como, carburo de silicio (SiC) y
nitrato de galio (GaN). Su comercializacion pudo ser posible, llegando a convertirse en
uno de los desarrollos mas importantes en la tecnologia de microondas. Permitié la
primera implementacién en estado sélido amplificadores, osciladores y mezcladores a
frecuencias de microondas y encontrando asi, la clave para aplicaciones como el radar,
GPS, comunicaciones inalambricas y deteccion remota [46],[39].

| VGS<0
)

Fuente Compuerta Drenaje Fuente Compuerta Drenaje

Region del Region del
Contacto n* Contacto n*
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Canal activo tipo n

Region del
Contacto n*

Region del
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Canal activo tipo n

Sustrato semi-aislante de GaAs

Sustrato semi-aislante d

(a) (b)

Figura 1.6: Estructura de a) JFET b)MESFET [6].



En la Figura 1.6 se muestra la estructura basica de un JFET y de un MESFET. El
Transistor de Efecto de Campo de Metal Semiconductor consiste en una capa activa
dopada (capa de canal) ubicada en el sustrato o semi-aislante. El canal activo,
usualmente, es tipo n conocidos como MESFET de canal n, aunque dicho canal también
puede ser tipo p. El motivo por el que nos concentraremos en los MESFETs de canal n,
es que en las aplicaciones de microondas, la movilidad de los electrones es mucho més
grande que la movilidad de los huecos de cualquier semiconductor. En la parte superior
de la capa activa, tenemos tres contactos de metales semiconductores: compuerta y
drenaje, son los electrodos 6hmicos y la compuerta, es el electrodo Schottky [46].

1.2.1.1. Funcionamiento y fabricacion

En la Figura 1.6b se observa que un voltaje es aplicado con polarizacion inversa en la
unién pn entre la fuente y la compuerta, mientras que la fuente y el drenaje se polarizan
en directa. Bajo esta condicion de polarizacién, la mayoria de los electrones fluyen hacia
el canal activo n desde la fuente, a través del canal debajo de la compuerta, hacia el
drenaje. La corriente en el canal causa una caida de voltaje a lo largo de su recorrido, de
modo que la barrera Schottky en la compuerta se va polarizando mas en inversa, en
direccién de la compuerta. Como resultado se crea una region de empobrecimiento en el
canal y gradualmente reduce el canal activo. La polarizacién inversa entre la compuerta y
la fuente incrementa y en consecuencia la altura de la region de empobrecimiento
también. La polarizacion de la compuerta cambia el espesor de la region de
empobrecimiento, lo cual modula la conductividad del canal [3].

A continuacién se describird brevemente el proceso de fabricaciéon de los MESFETS, ya
gue sus aplicaciones van desde los circuitos analégicos en microondas como en los
circuitos integrados digitales. En la Figura 1.7 podemos ver el procedimiento a seguir para

la fabricacion de éste transistor.
| | | d) Implantacién de la fuente y el drenaje

— H =t
| ‘ e) Fabricacion de los contactos 6hmicos

‘ ‘ 'a) Sustrato semiaislante de GaAs

b) Implantacion del canal

.- | _H_

c) Deposito de metal de la compuerta f)Receso de la compuerta

Figura 1.7: Procedimiento para la fabricacion de un MESFET basado en GaAs [4].

El proceso mas comun para la fabricacion del MESFET, consiste en tener un sustrato
semi-aislante de GaAs que es cubierto con una capa delgada de nitrato de silicio (SisNy).
En la Figura 1.7 podemos observar los pasos para la fabricacion del transistor, donde en
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la primera capa es implantada en el sustrato y es la capa activa, incluyendo el canal de
MESFET. Se hace un implante mas profundo y mas dopado para que sean los contactos
6hmicos. Después se utiliza silicio de tungsteno, para implantar los contactos n* de la
fuente y el drenaje.

Tras poner los implantes se pone un aislante adicional para cubrir la superficie de GaAs
para los siguientes pasos de endurecimiento. Este endurecimiento (a 800° C o superior)
activa los implantes. Finalmente, se reduce la capa activa debajo de la compuerta. Si
agregamos, ademas, una capa de material n entre la fuente y la compuerta tendremos
gue las resistencias de la fuente y el drenaje seran bajas [5].

Cuando trabajamos en frecuencias de microondas, las longitudes son de suma
importancia, debido a que la longitud de onda es comparable con el tamafio de los
dispositivos. En este caso, la longitud de la compuerta debe estar entre el rango de 0.1-1
um, para evitar los efectos de la propagaciéon transversal y el ancho de la compuerta,
pequefio para aplicaciones de bajo ruido y grande para aplicaciones de alta potencia [6].

1.2.1.2. Aplicaciones

Los GaAs MESFETs presentan fuertes caracteristicas no lineales y son cominmente
usados para dispositivos de estado sélido, tanto para radio frecuencia como para circuitos
integrados de microondas monoliticos (MMIC, por sus siglas en inglés). Por ello, en la
actualidad es mas sencillo simular dichas caracteristicas y obtener los pardmetros, para
poder hacer buenos disefios de amplificadores de potencia, osciladores, mezcladores y
conmutadores [7].

Estos transistores han sido los mas comunmente empleados en microondas, puesto que
es alcanza frecuencias superiores a los 60 GHz. Ademas tienen diversidad en las
aplicaciones, tanto analégicas como digitales, tales como: en telefonia celular,
comunicaciones satelitales y de fibra éptica, para sistemas inaldmbricos, sistemas civiles,
entre otros. Los MESFETs basados en GaAs, también han sido muy usados para
amplificadores de alta potencia, debido a que combinan una gran potencia con una baja
resistencia.

Otra aplicacion de la tecnologia de los MESFETS, son los convertidores DC-DC que
muestran alta velocidad de conmutacion. Dichos dispositivos, operan a frecuencias altas y
el disefio de circuitos es simple .

Los MESFETs pueden ser implementados con tecnologia de Silicio. Sin embargo, el
rango de frecuencias de los MESFETs basados en GaAs es superior a los basados en
Silicio, puesto que sus portadores tienen mayor movilidad alcanzando frecuencias
mayores a 1 GHz [5].



1.2.2. HEMTs (Tansistor de Alta Movilidad de
Electrones)

El desarrollo del transistor de alta movilidad (HEMT), comenz6 en 1978 después del éxito
de las heteroestructuras dopadas basadas en arseniuro de galio-aluminio y arseniuro de
galio AlGaAs/GaAs [8]. En 1981, el primer HEMT basado en AlGaAs/GaAs fue
presentado. Este transistor, presentaba mejoras en el desempefio a frecuencias de
microondas, respecto al GaAs MESFET. Ahora bien, las mejoras no eran suficientes para
operar a frecuencias milimétricas. Existen dos tipos de HEMT, que permitieron
implementar aplicaciones que trabajaran a frecuencias de microondas y milimétricas, los
cuales son: el pseudomorfico basado en sustrato de GaAs y el fosfuro de indio (InP) [5].

Los HEMT han sido utilizados como amplificadores, gracias a que presentan una figura de
ruido muy baja a grandes frecuencias y una ganancia de potencia asociada alta. Por
ejemplo, cuando se trabaja a una frecuencia de 60 GHz, la figura de ruido es de 1.8 dB y
la ganancia asociada es de 6.4 dB [9]. Aunque también, se ha reportado que los HEMT
son excelentes amplificadores de bajo ruido en temperaturas criogénicas (por debajo de
173 K 0 -150° C) [10].

Los HEMTs presentan varias ventajas con respecto a los MESFETSs, haciéndolos mas
atractivos para aplicaciones de bajo ruido. Tienen un mejor desempefio de los parametros
de esparcimiento (o pardmetros S), dado que su coeficiente de transmision |S,,| es mas
alto que el de un MESFET que tiene dimensiones iguales y el coeficiente de reflexion |S,,|
es mas bajo. Lo anterior permite que los HEMTs tengan un mejor acoplamiento de
impedancias de salida y por lo tanto, una frecuencia (0 producto ganancia- ancho de
banda) de corte mayor.

Si deseamos obtener una amplificacién de potencia en frecuencias altas es necesario que
el dispositivo tenga una ganancia alta, porque cuando hay sefiales grandes la ganancia es
pequefia en relacion con el valor de la sefial pequefia debido al acoplamiento de salida y
la compresién de ganancia. El acoplamiento de salida, nos da la impedancia apropiada
para que a la salida se obtenga potencia y no ganancia. Para lograr una ganancia alta,
debemos emplear longitudes cortas en la compuerta, con lo que en la entrada habra
transconductancias y capacitancias reducidas. Ademas debemos utilizar canales
estrechos con alta densidad de portadores, dentro de los canales el flujo de los portadores
esta confinado y es modulado por la compuerta de manera eficiente.

1.2.2.1. Funcionamiento y fabricacion

En 1978 fue introducido el concepto de modulacién de dopaje [8]. En ésta técnica los
electrones de los donantes remotos en un material que tiene una banda prohibida grande,
se transfieren al material adyacente de banda mas pequefia. Los campos eléctricos de la
heterounion resultan en la formacion de un pozo triangular en la interfaz, el cual confina a
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los electrones en un gas de electrones de dos dimensiones (2-DEG, two-dimensional
electron gas). La separacién del 2-DGE debido a los donadores ionizados reduce
significativamente el esparcimiento de impurezas ionizadas, lo que da como resultado alta
movilidad de electrones[5].

Fuente Drenaje

Compuerta

Lk kbbb bk
n+ 'i._‘++++++++++_f n+
d dRegir.m i ++ Regiénde ++ ; Region
¢ contacto |+ +agotamiente + | d&
i ; e contacto
nAIGaAs 4+ 44 44+ ] n AlGaAs

do§ _ AlGaAs

GaAs 2-DEG

Sustrato semi-aislante de GaAs

Figura 1.8: Seccion transversal de un HEMT [6].

En la Figura 1.8, se muestran las capas activas que componen el HEMT, es decir la capa
de GaAs y AlGaAs. La relacion entre el aluminio y el galio en el AlGaAs puede variar, pero
la composicion mas popular es 25% de aluminio y 75% de galio. Los electrones libres se
producen en la fuente y después se trasladan a un capa con regién prohibida mas
estrecha, esta capa es la de GaAs sin dopar. Por lo tanto, la heterounién mas importante
es aquella que se encuentra el AlGaAs dopado con silice y el GaAs sin dopar porque ahi
se forma el 2-DEG [8]. La alta movilidad de los electrones que forman el 2-DEG de los
HEMT, se debe a la ausencia de donadores ionizados en el canal y esto provoca que los
electrones del gas sufran esparcimiento de Coulomb reducido. Esta movilidad, es superior
a los electrones libres de los MESFET convencionales, ya que la movilidad de los estos
estd limitada por el esparcimiento con donadores ionizados en el canal.

HEMT pseudomarfico basado en GaAs

Los problemas relacionados con bajas discontinuidades en la banda, pueden ser
resueltos si se reduce la banda prohibida del canal y usando un material que tenga una
alta movilidad de electrones y velocidad de saturacion de electrones. Esto, se puede
lograr si se implementa un HEMT pseudomorfico basado en GaAs, es decir el canal 2-
DEG sea de arseniuro de galio-indio (InGaAs). Entre los beneficios al usar una capa
delgada de InGaAs estan: el mejoramiento en el transporte de los electrones comparado
con el GaAs, un mejor confinamiento en los portadores de carga en el pozo cuantico y
una banda de conduccion en la heterointerfaz de AlGaAs / InGaAs mayor. Esta banda de
conduccion permite una densidad de carga mas alta, lo que conlleva a una densidad de
corriente y transconductancia mayor que con un HEMT convencional, no serian
posibles[5].
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Las aplicaciones de este HEMT pseudomorfico basado en GaAs, incluyen: bajo ruido,
potencia, alta velocidad y frecuencias extremadamente altas.

Compuerta
Fuente Drenaje
n* GaAs N\ / n* GaAs
Dopaje de Si
015um —P— 14— n" AlGaAs

Espaciamiento de AlGaAs

Canal de InGaAs

Buffer de GaAs

Sustrato de GaAs

Figura 1.9: Seccion transversal de la estructura de un pHEMT.

En la Figura 1.9, podemos observar la estructura de un pHEMT basado en GaAs. Tiene
una delgada capa de In,Ga;.,As (x=0.15 a 0.25) con espesor entre 10 a 15 nm, que es
insertada entre al buffer de GaAs y la barrera de AlGaAs dopado. Esta es la principal
diferencia entre el pHEMT basado en GaAs y el HEMT de AlGaAs/GaAs [46]. La capa
delgada de InGaAs es comprimida de manera no-natural para reflejar la estructura de
GaAs, se le llama capa “pseudomorfica”. En otras palabras, cuando los electrones fluyen
en el pozo cuantico en el canal estrecho de InGaAs, se tiene un dispositivo pseudomarfico
basado en la heterounion AlGaAs/ InGaAs /GaAs [5].

HEMT pseudomérfico basado en InP

El HEMT basado en InP, tiene un desempefio superior que los pHEMT basados en GaAs
en términos los limites de frecuencia y figura de ruido, debido a las propiedades de
transporte del arseniuro de indio-galio (GalnAs). La ventaja mas importante es que la
discontinuidad de la banda de conduccion en la interfaz de la heterounion de arseniuro de
indio-galio con el arseniuro de indio-aluminio (AllnAs/GalnAs) es mayor. Se determiné que
este valor es de 0.5 eV [11] (el electronvolt, eV, es la energia cinética adquirida por un
solo electr6n cuando se mueve a través de un potencial eléctrico de 1 V, la equivalencia
de 1 eV es 1.60217657 x 10" J), comprados con los 0.25 eV de la heterounion de
AlGaAs/GaAs y de los casi 0.4 eV de la estructura pseudomorfica de GalnAs/AlGaAs [12].

Una discontinuidad mayor en la banda de conduccién permite que haya una alta
concentracion de 2-DEG, lo cual conlleva a una mas grande conductividad en el canal
activo. La conductividad en la estructura del HEMT convencional de AlGaAs/GaAs se
limita por un pequefa discontinuidad en la banda de conduccién y también se dificulta
dopar el AlGaAs en altas concentraciones [13].
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Cuando tenemos la concentracién suficiente de electrones en el canal del dispositivo, las
caracteristicas de velocidad del campo del material del canal determinan los limites
méaximos de frecuencia y ruido.

Fabricaciéon

El desarrollo de técnicas para el crecimiento de capas epitaxiales de monocristales, ha
permitido que la fabricacion de heterouniones sean de buena calidad. En la actualidad,
existen dos técnicas muy utilizadas: el crecimiento epitaxial por rayo molecular (Molecular
Beam Epitaxy, MBE) y crecimiento epitaxial por vapor-fase metalorganico (Metalorganic
Vapor-Phase Epitaxy, MOVPE) [14].

AuGeNi

Proteccion

Proteccion
n* AlGaAs

°]
—') \—

@ TiPtAu @
Fuente Drenaje

) \___

Figura 1.10: Procedimiento para la fabricacion de un HEMT [14]
a) Aislamiento por corrosion quimica de la superficie b) contactos 6hmicos y metalizacion c) Patron de receso de la
compuerta d) levantamiento y alineacion de la compuerta.

En la Figura 1.10 se describe el proceso para la fabricacion de un HEMT [14]. El voltaje
de saturaciéon y la transconductancia son sensibles a la resistencia de los contactos,
porque los HEMTs tienen voltaje pequefo y corriente grande. Los contactos éhmicos se
forman con técnicas de litografia, después de que se forman las mesas (islas aisladas de
capas conductoras epitaxiales que estan rodeadas por un sustrato semi-aislante).
Posteriormente, los contactos 6hmicos son metalizados y se remueve el material en
exceso con el proceso de levantamiento. La oblea es fundida térmicamente a 450° C
aproximadamente para que se obtengan los contactos 6hmicos de baja resistencia (0.1
Q - mm).

El disefio de la compuerta debe contemplar una resistencia baja y una longitud corta, para
obtener bajo ruido, una potencia de salida grande y una alta ganancia. Se hace la
compuerta con litografia y después, para alcanzar el umbral deseado de corriente y
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voltaje (antes de la metalizacion) se hunde el area expuesta del canal del HEMT. El
hundimiento (o receso) de la compuerta es logrado por medio de la corrosién de iones
activos o corrosion quimica. Luego del hundimiento, la oblea se metaliza y se realiza el
proceso de levantamiento, para formar las compuertas de metal. Para la metalizaciéon de
las compuertas en los HEMTs se utiliza aluminio u oro y se pone una barrera de titanio,
platino tungsteno de titanio o niquel.

Para la encapsulacion, usualmente se usan capas delgadas de dieléctricos, porque sella
la superficie para que particulas, gases, quimicos y la humedad no entren en el
dispositivo. Los HEMTs son muy sensibles a efectos superficiales, como la degradacion a
largo plazo por oxidacién o por contaminacion de particulas, en el area del canal. Los
polimeros tipicamente utilizados para encapsular los HEMT son, nitrato de silicio (SisN4) o
dioxido de silicio (SiOy).

1.2.2.2. Aplicaciones

Gracias a su gran ganancia y su excelente figura de ruido, la principal aplicacién en
circuitos analdgicos de microondas para los HEMT son los receptores para amplificacion
de bajo ruido. Los HEMT también son utilizados para fabricar circuitos hibridos y
monoliticos incluyen mezcladores, osciladores, amplificadores, interruptores atenuadores
e inversores de fase [15],[16],[17],[18].

El pHEMT presenta una mayor movilidad de electrones y una figura de ruido similar a los
HEMT convencionales, pero la ganancia asociada es mayor dando como resultado una
menor figura de ruido a frecuencias de ondas milimétricas. Ademas, los pHEMT tienen
una alta densidad de carga en el canal del dispositivo que se refleja en una alta
transconductancia g.,, que a su vez produce una alta ganancia del transductor, una
ganancia y frecuencia de corte mayores de manera que son adecuados para aplicaciones
con un ancho de banda amplio y altas frecuencias.

Amplificadores de bajo ruido

Los amplificadores de bajo ruido (LNA, Low Noise Amplifiers) fabricados con pHEMTs
presentan una alta ganancia y muy bajo ruido, que aquellos fabricados con dispositivos
convencionales. Son usados preferentemente para los sistemas de recepcion.

Se ha disefiado un amplificador de bajo ruido a temperaturas criogénicas para un
receptor de radio astronémico, donde el ruido es un factor clave a bajas temperaturas. Se
ha logrado obtener una excelente ganancia de 21 dB y una figura de ruido de 1.5 dB en
una banda de frecuencias de 8 a 18 GHz a 17K (6 -256 °C) [19].

También se han disefiado amplificadores de bajo ruido para la banda V (40-75 GHz)
debido al dramatico incremento de demanda en capacidad y alta velocidad en la
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transferencia de datos en las comunicaciones inaldmbricas como bluetooth, WLAN
802.11, Wi-Fi, entre otras. Se utiliza un amplificador de dos etapas en para una
frecuencia de operacion de 56.8 GHz que tiene una ganancia de 12.1 dB y una figura de
ruido de 5.456 dB [20].

Amplificadores de banda ancha

Los disefio y fabricacion de amplificadores de banda ancha que utilizan HEMTs se
pueden dividir en cuatro grandes categorias: distribuidos, con retroalimentacion,
acoplados relativamente y acoplados con pérdidas.

Una de las caracteristicas de un amplificador distribuido es su amplio ancho de banda
(mas de una década), una buena relacion de onda estacionaria (SWR, Standing Wave
Ratio) en la entrada y salida, una ganancia plana en la banda de trabajo y baja
sensibilidad a los valores de los elementos de los circuitos.

Se ha realizado un amplificador distribuido de 8 etapas con una ganancia de 12.5 dB, un
ancho de banda de 50 GHz con un GaAs mHEMT de 0.1 um. El amplificador tiene una
figura de ruido minima de menos de 2.5 dB. Tal amplificador ha sido empaquetado con
una alta capacidad de respuesta en el fotodiodo en un médulo fibra trenzado. Las
mediciones en diagramas de ojo muestran exitosamente la alta velocidad de operacion
del fotoreceptor [21].

Amplificadores de potencia

El canal de InGaAs del pHEMT tiene un buen desempefio en potencia, voltaje de ruptura
mas alto, transconductancias mas altas y baja conductancia de salida que los HEMT
convencionales. Ademas, son usados como amplificadores de potencia por su buen
desemperfio, ya que proporcionan alta densidad de potencia, alta eficiencia y baja figura
de ruido simultaneamente [22], [23], [24].

Se ha implementado un amplificador de potencia de tres etapas, en la banda Ku (12.4 a
18 GHz) para aplicaciones inalambricas. Se obtuvo una potencia del salida del
amplificador de 2 W, tiene una ganancia de 27dB y con una eficiencia de 25%, ademas
de bajas pérdidas de retorno [25].

Mezcladores y convertidores

Los HEMTs muestran un mejor desempefio que los MESFETs basados en GaAs en
mezcladores a frecuencias milimétricas. La principal ventaja es su alta movilidad que se
asocia al gas de electrones de dos dimensiones y resulta en alta transconductancia y que
ademas proporcionan una alta ganancia de conversion, bajo ruido y alta frecuencia de
operacion[26]. Recientemente se han presentado disefiados de mezcladores resistivos
con tecnologia MIC (Circuitos Integrados Monoliticos, por sus siglas en inglés) a 94 GHz,
gue incluyen el amplificador de FlI (Frecuencia Intermedia) basados en un HEMT
metamofico con una ganancia de conversion de 1.3 dB a la potencia del oscilador local de
7 dBm [27].
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Debido a que la transconductancia es una funcion del voltaje aplicado, el mezclado ocurre
en el HEMT. Si la sefal del oscilador local (OL) es aplicada en la compuerta del
dispositivo, la transconductancia variara de acuerdo con el OL y entonces, la corriente del
drenaje (producto del voltaje de RF de entrada y la transconductancia) contiene la suma y
la diferencia de las frecuencias. Un mezclador balanceado monolitico coplanar basado en
un HEMT fue disefiado para frecuencias de 76-77 GHz y que puede ser usado para
radares. Las pérdidas de conversidon son menores que 11 dB [28].

Osciladores

Los receptores y transmisores usados en aplicaciones de ondas milimétricas necesitan
osciladores de altas frecuencias. La mayoria de éstos osciladores se basan en
dispositivos tipo Gunn (dispositivos de electrones transferidos) e IMPATT (IMPact
ionazation Avalanche Transist Time, de Tiempo de Transito por Avalancha con lonizacion
por Choque). No obstante, los HEMTs también son utilizados como osciladores de ondas
milimétricas a pesar de presentar ruido de fase més alto y caracteristicas de ruido
inferiores que los HBT usados para el mismo propésito.

Un oscilador controlado por voltaje (VCO) realizado en una linea coplanar que opera
entre 77.5 y 835 GHz, basado en un pHEMT de InP fue presentado por los
investigadores del HLR Laboratories, California. El oscilador presenta un rango ajustable
de 6 GHz y una potencia de salida de 12.5 dBm en el rango ajustable [29].

Dobladores de frecuencia

Los circuitos multiplicadores de frecuencia son una parte esencial para los sistemas de
comunicaciones en microondas. En sistemas que requieren varias sefiales de referencia y
tener varios osciladores puede ser costoso. Los multiplicadores de frecuencia pueden ser
métodos ideales para convertir de un bajo nivel de ruido, fuente de baja distorsiéon a una
variedad de sistemas como parte de un esquema de distribucion de la sefial.
Recientemente se presenté un doblador de frecuencia 3.33/6.66 GHz basado en un
HEMT de Nitruro de Galio (GaN) que tiene banda ancha, una potencia de salida de 30
dBm, una ganancia de conversion de 0.2 dB, un ancho de banda de 13.2% y una
eficiencia de drenaje maxima de 4.8% [30].

1.2.3. MOSFETSs (Transistores de Efecto de Campo de
Semiconductor de Metal Oxido)

El MOSFET puede ser fabricado con diversos materiales semiconductores, sin embargo
el unico tipo de MOSFET utilizado actualmente es el que se basa en silicio y que tiene la
mayor parte del mercado de electrénica, ademas de que muchos microprocesadores y
circuitos de memoria estan basados en él. No obstante su creciente popularidad, el
MOSFET se consideraba lento y no apropiado para operar a altas frecuencias [46]. Sin
embargo, conforme la tecnologia de los MOSFETs maduré y se volvi6 menos costosa,
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permiti6 su desempefio y eficiencia sean mejores en aplicaciones de sistemas
comunicaciones inalambricas en el rango de 900 MHz a 2.4 GHz [31].

En la Figura 1.11 se muestran las estructuras basicas de un MOSFET convencional tipo n
y tipo p, respectivamente. El MOSFET tipo n consiste en un sustrato de silicio (Si) tipo p,
frecuentemente llamado masa. El sustrato tiene en su parte inferior un contacto al cual se
le puede aplicar un potencial mayor. En la parte superior, la superficie entre las regiones
de la fuente y el drenaje es cubierta con una delgada capa de SiO,, llamada 6xido de la
compuerta (area sombreada). El contacto encima del 6xido de la compuerta generalmente
es formado por un polisilicio tipo n* (se abrevia, Poly Si o Poly). El polisilicio consiste en
muchas regiones, cada una con una estructura atomica regular en su interior. En las
fronteras entre esas regiones, la regularidad se pierde. Junto a la compuerta y el 6xido de
la compuerta, la fuente tipo n* fuertemente dopada y el drenaje son implantados en el
sustrato. En la superficie de las regiones de fuente y drenaje se insertan los contactos
6hmicos para fuente y drenaje. La estructura del pMOSFET es mostrada en la Figura
1.11b, observamos que es muy similar a NMOSFET ya que solamente difiere en el tipo de
conductividad de las regiones porque son opuestas [46].

Poly-Si Oxido
\ Compuerta ;
Fuente AN | Drenaje

] «
n- L

Sustrato tipo p

Sustrato tipo n

Masa
(a) (b)

Figura 1.11: Seccidn transversal de un MOSFET convencional a) nMOSFET b) pMOSFET [46].

1.2.3.1. Funcionamiento y fabricacion

El MOSFET tiene dos regiones altamente conductivas (fuente y drenaje) separadas por
un canal semiconductor. En la Figura 1.1la podemos observa que el MOSFET se
considera un dispositivo de cuatro terminales, que son: compuerta (gate, G), masa (bulk,
B), drenaje (drain, D) y fuente (source, S) y los voltajes de estas terminales controlan
colectivamente la corriente que fluye dentro del dispositivo. Para la mayoria de los
circuitos, la corriente que fluye del drenaje a la fuente es la cantidad controlada deseada.

La operacion de los transistores de efecto de campo (FETSs) esta basada en el principio de
conductividad controlada capacitivamente en el canal. La terminal de la compuerta del
MOSFET se ubicada encima del canal, y esta separada del canal por una capa aislante
de SiO,. El control capacitivo del MOSFET se debe a la capa de 6xido aislante entre la
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compuerta y la superficie semiconductora del canal. La conductividad del canal es
controlada por el voltaje aplicado a través de la compuerta y la masa (Vgg). EI campo
eléctrico resultante causa la redistribucion de huecos y electrones dentro del canal.

Cuando un voltaje compuerta-fuente (Vgs) excede cierto umbral, llamado (V+)
conductividad del canal incrementa a tal grado que la corriente puede fluir con facilidad
entra la compuerta y la fuente. El valor de V- requerido para que esto suceda se
determina por medio de la concentracién de dopantes en el canal, pero también depende
del voltaje presente en la masa [5].

Fabricacién

En los MOSFETs, tanto los huecos como los electrones pueden ser usados para
conduccion. En la Figura 1.12, los MOSFETS tipo n y tipo p son posibles. Si para un
MOSFET tipo p, todas las regiones tipo n fueran reemplazadas con tipos p y viceversa, el
resultado es un MOSFET tipo p. Debido a que ambos tipos de requieren un sustrato
opuesto de dopaje, existen dos tipos de tecnologias CMOS (del inglés Complementary
Metal Oxide-Semiconductor, Metal Oxido Semiconductor Complementario) dependiendo
si tenemos masa tipo n o tipo p. Si el material de la masa es un sustrato tipo p, entonces
los nMOSFETs se pueden construir directamente sobre el sustrato, mientras que los
PMOSFETSs se deben colocar en un pozo tipo n. Este proceso se muestra en la Figura
1.12ay en la Figura 1.12b se muestra el proceso para un MOSFET tipo p.

QY DR A\

p-sub p-sub

NMOSMOSFET PMOSMOSFET inn-well

(b)N-well CMOSprocess

n-sub

PMOSMOSFET NMOSMOSFET inp-well

(b)P-wellCMOSprocess
Figura 1.12: Proceso para la fabricacion de un MOSFET a) tipo n b) tipo p [5].

Los pozos del drenaje y la fuente se forman por medio de un patron usando la compuerta
y 0xido como una mascara durante el dopaje. Ya que las regiones del drenaje y la fuente
fueron definidos en términos de la compuerta, la fuente y drenaje son alineados
automaticamente con ésta. Ciertos elementos parasitos son minimizados con éste

18



método, el cual es conocido como proceso de autoalineamiento. El uso de una compuerta
de polisilicio simplifica el proceso de fabricacidn, reduce la variacion del voltaje del umbral
y ademas alinea el material de la compuerta con los extremos de las regiones de la fuente
y el drenaje.

El uso de polisilicio como material para la compuerta presenta una gran desventaja: la
resistencia de la capa de polisilicio, es mucho mas grande que de una capa del aluminio
de manera que la resistencia de la compuerta es mayor cuando se usa como material,
polisilicio. Los procesos digitales de alta velocidad requieren que el tiempo de
conmutacion de los MOSFETs sea corto, sin embargo una alta resistencia en la
compuerta impide una rapida conmutacion por parte del MOSFET. A causa de esto, se
usa un método para disminuir la resistencia de la compuerta que consiste en agregar una
capa de un compuesto de silicio, por ejemplo TiSi, (disilicio de titanio) encima del material
de la compuerta. Generalmente el uso de silicatos en la compuerta permite tener un buen
desempefio del MOSFET en RF [5].

1.2.3.1. Aplicaciones

Los MOSFETs pueden ser utilizados como amplificadores de alta fidelidad porque son
mas lineales que los BJTs y producen menos distorsion.

La mejor eleccion de tecnologia para una aplicacion integrada de RF, debe considerar el
nivel de integracion, el costo de fabricacion y desempefio. Los avances recientes,
permiten que los CMOS, basados en MOSFETSs se utilicen en la mayoria de los disefios
de los transconductores, debido a su alto nivel de integracion. Esta tecnologia, tiene el
desempefio necesario para operar en el rango de frecuencias de 900 MHz a 2.4 GHz, en
el cual las aplicaciones mas importantes son sobre redes de telefonia celular e
inalambricas [5].

1.2.4. HBTs (Transistor Bipolar de Heterounion)

En 1957, Herbert Kroemer fue el primero que propuso el transistor bipolar de heterounion
[32]. Kroemer not6 que si el emisor tenia banda prohibida amplia y una base de banda
prohibida estrecha en un transistor npn, habria una compensacion de bandas en la
heterounion lo cual favorece la inyeccion de electrones dentro de la base, mientras que en
el emisor se retarda la inyeccion de electrones. En un HBT, la eficiencia de inyeccion en el
emisor se mantiene siempre y cuando las resistencias y capacitancias parasitas sean mas
bajas que en un transistor bipolar convencional.

En el HBT la base y el emisor se forman con semiconductores que tienen diferente banda
prohibida y, el emisor tiene una banda prohibida mas amplia. Para un transistor npn esta
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estructura favorece la inyeccién de electrones a la base y retarda la inyeccion de huecos
en el emisor.

En la salida del HBT se puede alcanzar una alta densidad de potencia de onda continua,
la cual se logra a través de la alta densidad de corriente y el alto voltaje de ruptura entre el
colector y la base. Sin embargo, lo anterior depende de una adecuada seleccién del
espesor de la regién ligeramente dopada del colector, ademas de la concentracién de
dopaje.

1.2.4.1. Funcionamiento y fabricacion

En la Figura 1.13 se muestra la seccién transversal de un transistor bipolar de heterounion
npn. El emisor tipo n esta formado en el AlGaAs de banda prohibida amplia y la base que
es tipo p estd formada en el GaAs que tiene banda prohibida estrecha. El colector tipo n
también se forma de GaAs.

En un material uniforme, un campo eléctrico ejerce la misma cantidad de fuerza en un
electron que en un hueco, produciendo movimientos en direcciones opuestas. Con las
modificaciones apropiadas en la banda de energia del semiconductor, las fuerzas
ejercidas sobre huecos y electrones pueden diferir y en un extremo, llevar a los
portadores en la misma direccion. La habilidad de modificar la composicion del material
para controlar independientemente el movimiento de los portadores, es la ventaja clave
para adoptar las heteroestructuras para el disefio del HBT.

GaAs AlGaAs

Emisor

Base Base

Sustrato semi-aislante de GaAs

Figura 1.13: Seccidn transversal de un HBT.

El HBT remplaza al emisor de homounién del BJT (Bipolar Junction Transistor), por un
material de banda de energia mas grande, permitiendo la optimizacion independiente de
la corriente del colector y los niveles de dopaje. La diferencia en la banda de energia de la
heterounion base-emisor del HBT, somete a los hueco de la base a una barrera de
energia mas grande que la que actia en los electrones del emisor. Con la misma
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aplicacion de voltaje base emisor, las fuerzas actuantes en los electrones y en los huecos
difieren, favoreciendo la inyeccién de electrones del emisor hacia la base [5].

Fabricacién

En la Figura 1.14 podemos observar el procedimiento para la fabricacion de un HBT. El
primer paso, es depositar aproximadamente 7000 A (un &ngstrém, abreviado A, es igual a
1 x 1071%n) de didxido de silicio y 1.5 pm de aluminio sobre una mascara aislante. En la
Figura 1.14a observamos que el aluminio protege el diéxido de silicio, del grabado por
corrosién de iones activos (RIE, Reactive lon Etch). Después, atomos o protones de
oxigeno son implantados en la oblea, provocando que la region sea eléctricamente
inactiva. Posteriormente, el aluminio y el 6xido son removidos con una solucion corrosiva,
exponiendo la superficie de InGaAs, en la que se reparte un metal refractante como
tungsteno (o volframio, W). Ahora se usa una mascara para definir la region del emisor.
En la Figura 1.14b, se muestra el perfil que resulta.

a) Implantacién del e) Uso de corrosion
p para hacer el

e l‘l jl subcolector
npn: A_uIGeIAu
Subcollector pnp: Ti/Au
TAl

Gads \ \_ eV T

b) Espaciamiento de
W, colocamiento del
emisor por RIE

AlGaAs

f) Capa de polimero

Nitride sidewall

| c) Corrosion de la
base a la pared de
nitrato

Subcollector collector

_s.

g) Formacion de los
contactos

d) Usar el patron
de la base con
TilPt/Au evaporado

Figura 1.14: Proceso para la fabricacion de un HBT [5].

Mediante ataque por iones, la capa expuesta de GaAs y la capa activa de AlGaAs del
emisor son removidas y momentaneamente, alcanzan la superficie de la capa de la base.
Inmediatamente después de depositar nitrato de silicio sobre la oblea resultante se aplica
el RIE, provocando que la capa de nitrato a los costados del emisor se remueva, como se
ilustra en la Figura 1.14c.
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El siguiente paso es la formacion de la base mediante litografia en la Figura 1.14d. Entre
los niveles de la base y el emisor no hay separacién. Durante la evaporacion el metal de
la base aterriza parcialmente sobre las regiones del emisor y otra parte sobre la capa de
la base.

En la Figura 1.14e vemos que siguiendo la formacion del metal de la base, el colector es
definido y es depositado el contacto de metal de Au/Ge/Ni/Au. Después de que el
contacto es amalgamado a aproximadamente a 450° C por 1 minuto, una capa de
polymida es hilada para aplanar el dispositivo (Figura 1.14f). Finalmente, los agujeros
para los contactos son definidos y el Ti/Au es evaporado para formar varios electrodos y
la seccion transversal del dispositivo se ilustra en la Figura 1.14g [5].

1.2.4.2. Aplicaciones

El HBT basado en GaAs emergi6 como un dispositivo de tecnologia versatil para
aplicaciones militares de alto rendimiento asi como sistemas comerciales, incluyendo de
comunicaciones (microondas y Opticas), guerra electrénica, radar e instrumentacion.
También ofrece funciones enfocadas a la conversion analdgica a digital, de analdgica y
digital a microondas, con mejor desempefio que otras tecnologias en cuanto a frecuencia
de operacion, consumo de potencia, producto ancho de banda-ganancia, distorsion
armonica, reduccion de tamafio y resistencia a la radiacion.

El HBT no es adecuado para aplicaciones de bajo ruido o conveniente para
procesamiento planar como los MESFET o HEMT, sin embargo puede utilizarse a
frecuencias de microondas y ondas milimétricas (con frecuencias de corte y maxima de
100 y 200 GHz, respectivamente) con dimensiones litogréaficas de 2-3 um [33].

Gracias a la capacidad de manejar corrientes y voltajes altos, el HBT tiene aplicaciones
en circuitos amplificadores de potencia. Otros ejemplos de circuitos son amplificadores
logaritmicos [34], amplificadores lineales [35], [36], amplificadores de banda ancha [37] y
amplificadores operacionales.

Para aplicaciones con circuitos de integracion en pequefia escala (SSI, Small-Scale
Integration,) que necesitan alta velocidad, rango dinamico amplio, baja distorsion y bajo
ruido de fase, el HBT es ideal.

1.3. Conclusiones

En los sistemas de comunicaciones actuales la amplificacion en el transmisor y en el
receptor es de vital importancia para poder hacer llegar la informacion al destino. Sin
embargo, es muy deseable que en los sistemas receptores se tenga un amplificador con
bajo ruido ya que en el medio de transmision la sefial pierde potencia y es afectada por el
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ruido externo. En el receptor, la sefial que llega es la suma del ruido y la sefial original, asi
que es necesario que el ruido intrinseco del amplificador sea lo mas bajo posible. Para
ello, se tienen los amplificadores de pequefa sefial, entre los que se encuentran los
amplificadores paramétricos y los transistorizados. Debido a su tamafio, potencia, peso y
costo, en el mercado masivo para el consumo de sistemas de microondas optaremos por
los amplificadores transistorizados.

Las aplicaciones en los sistemas de comunicaciones actuales abarcan telefonia celular,
comunicaciones satelitales, radiofrecuencia, y en general las comunicaciones
inaldmbricas. Asi que la demanda en la velocidad de transmisién, capacidad de
procesamiento, ancho de banda y operacion en frecuencias de GHz ha crecido
dramaticamente. De ahi que los transistores sean una parte vital en los sistemas de
comunicacion modernos.

I. Los BJTs, MOSFETs y MESFETs se pueden integrar a un nivel de escala muy
grande, permitiendo que sean usados para aplicaciones digitales de baja
frecuencia (< 2.4 GHz) con ruido intrinseco (> 1 dB) poco significativo.

[l.  Para la operacion de los HBTs y HEMTs es necesario el uso de heterouniones, lo
cual permite disefar el tipo de banda, el nivel y el tipo de dopaje en las diferentes
regiones de los semiconductores. En consecuencia, disminuir su figura de ruido,
aumentar la ganancia y tener frecuencias de operacion de hasta 200 GHz.

lll.  La alta movilidad de los HEMT es gracias a la separacion fisica entre los
electrones y los donadores ionizados y se logra operar a frecuencias de 100 GHz.

IV. Los HEMT son ideales para el disefio de amplificadores de bajo ruido debido a que
tienen una baja figura de ruido y su ganancia asociada es relativamente alta.
Especificamente los HEMT pseudomorficos basados en GaAs que presentan una
figura de ruido 0.5 dB y una ganancia de aproximadamente 14 dB a 15 GHz.

V. En el HBT se puede lograr una alta densidad de potencia a la salida (10 W en la
banda X) si se tiene una alta densidad de corriente y un alto voltaje de ruptura
entre el colector y la base.

VI.  Una de las desventajas de los HEMT y HBT es que no pueden producirse en un
nivel de escala muy grande, asi que en aplicaciones digitales se limitan y los
transistores convencionales son mas usados

VII.  Gracias a las caracteristicas que presenta el pHEMT en aplicaciones de bajo
ruido, sera seleccionado para el disefio LNA, en la banda Ku que se basara en una
linea coplanar.
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2. Marco tedrico

En los sistemas comunicaciones que operan en frecuencias de RF y microondas, el
analisis de las redes, el disefio de dispositivos de microondas y la tecnologia de circuitos
impresos ha tenido gran auge los ultimos afios y son el principio de funcionamiento de
todos los sistemas que usamos actualmente.

Para el disefio de estos dispositivos se deben de adecuar los modelos de lineas de
transmision a los conectores, debido a que la longitud de onda es comparable al tamafio
de los dispositivos, tales como filtros, mezcladores, amplificadores, antenas. Por lo tanto,
debemos utilizar las ecuaciones de Maxwell, de lo cual se desarrollan muchos temas
necesarios para el disefio de los dispositivos de microondas.

En este capitulo se estableceran las bases tedricas necesarias para el desarrollo de este
trabajo. Ser4 una breve sintesis de temas que podrian ser tan extensos que se
necesitaria tiempo para poder explicarlos a detalle, s6lo nos enfocaremos en los puntos
clave de la teoria electromagnética. Asi como las lineas de transmision, los
transformadores de impedancias, de las matrices de voltajes y la de parametros S y los
parametros de ruido. Todos estos temas nos ayudaran a hacer el andlisis de redes.

Cada uno de estos temas se entrelazan de modo que, cada dispositivo es analizado
segun su acoplamiento, porque afecta la manera en que interactian entre si y su matriz
asociada, ya sea S para sistemas de microondas, ABCD para sistemas conectados en
cascada o Z para sistemas en frecuencias bajas, lo cual caracteriza a un dispositivo o
sistema.

2.1 Conceptos basicos de teoria electromagnética

La interaccién de los campos eléctrico y magnético se han estudiado desde finales del
siglo XVIII. Al principio, se creydé que los campos eléctricos y magnético eran
independientes y se concebian los solamente los campos estéticos (no variantes en el
tiempo) , modelados con pardmetros concentrados, o0 sea a baja frecuencia. En cambio a
altas frecuencias, los circuitos se pueden modelar mediante los pardmetros distribuidos,
lineas de transmision.

En 1864, Jean Clerk Maxwell unificé el trabajo hecho por Gauss, Faraday, Ampere y otros
cientificos, y su mayor contribucion fue el término que introdujo en la ley de Ampere con lo
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cual se dio cuenta que los campos variables en el tiempo propagaban ondas
electromagnéticas. El resultado, permitié revolucionar la teoria electromagnética. Su
trabajo se dio a conocer con el libro "Dynamical theory of the electromagnetic field". Asi se
descubrié que las ondas se propagaban y lo hacia a la velocidad de la luz.

Otros cientificos como Heinrich Hertz y Oliver Heaviside continuaron con el trabajo que
habia hecho Maxwell. Hertz realizé experimentos para probar la veracidad de las
ecuaciones de Maxwell y Heaviside, por su parte cambio la notacién de las ecuaciones
para que fuesen mas entendibles.

2.1.1 Ecuaciones de Maxwell.

Una de las formas mas comunes de expresar las ecuaciones de Maxwell son en su forma
integral:

[E-dr=-2[B-ds 21)

s (2.2)

v (2.3)

f|B-ds=0, .

Podemos escribir las ecuaciones en forma diferencial, usando el teorema de Stokes y de
la divergencia:

— oB

VxE =- o Ley de Faraday-Maxwell (2.5)
oD =

VxH = E+J Ley de Ampére (2.6)

25



V-D=p Ley de Gauss (2.7)

V-B=0 Ley de conservacién del flujo magnético (2.8)

Los vectores usados en estas ecuaciones expresamos como sigue:

E [Y/m] Intensidad de campo eléctrico;
H [4/m] Intensidad de campo magnético;

B [T = Wb/mz] Densidad de flujo magnético;

D [C/mz] Densidad de flujo eléctrico;
Ji [A/mz] Densidad de corriente eléctrica;
p Densidad de carga eléctrica.

Michael Faraday, uno de los mas grandes cientificos del siglo XIX comenz6 su carrera
como quimico. Sin embargo, sus mayores contribuciones fueron en los campos de
electricidad y magnetismo, las cuales revolucionaron la fisica.

Después de hacer diversos experimentos, Faraday en 1831, noté que una corriente es
inducida a través de una espira conductora estacionaria cuando el flujo magnético que
atraviesa la espira conductora varia en el tiempo. Faraday propuso la ecuacion en forma
integral de éste descubrimiento (2.1) y decretd que esta ley se podia generalizar a
cualquier espira conductora cerrada. Por otra parte, Maxwell se dio cuenta que ésta ley
era valida también para cualquier contorno cerrado en el espacio, ademas de los
contornos conductores. También si se tiene un medio dieléctrico o el vacio , el campo
eléctrico y la fuerza electromotriz, existen en el espacio; por el contrario, si ahi existe una
espira conductora se induce una corriente a través del conductor, gracias al campo
eléctrico.

Ampere, otro gran cientifico que después de trabajar con @rsted, siguié desarrollando sus
investigaciones y formuld la ley de electromagnetismo en 1820, que describia la fuerza
magnética entre dos corrientes eléctricas. Esta ley era inconsistente, de acuerdo a otra
famosa ley de conservacion de las cargas para casos que variaban en el tiempo. Dicha
ley establecia que cuando se tiene una superficie S (que encierra un volumen), el flujo de
cargas que sale debe ser exactamente igual a la misma disminucién de cargas en el
volumen, V. Puesto que Maxwell se dio cuenta de esta inconsistencia, introdujo el
término faltante 9D/t (densidad de corriente de desplazamiento, la cual domina en
dieléctricos con campos variantes en el tiempo) y de esta manera, surgié la ley
generalizada de Ampére (2.6).
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Y finalmente la ley de Gauss (2.7), que nos habla de la conservacion del flujo eléctrico.
Cuya interpretacion fisica acerca del flujo eléctrico total que sale de una superficie cerrada
es igual a la carga total en el volumen encerrado en ésta superficie. Es decir, que la
densidad de flujo eléctrico es originado o terminado en cargas eléctricas. Gracias a ésta
interpretacion podemos entender la ley de conservacién del flujo magnético (2.8), la cual
puede ser interpretada como una inexistencia de carga magnética en la naturaleza. Asi,
las lineas de densidad de flujo magnético terminan en si mismas.

Esto le permiti6 a Maxwell entender el experimento de Faraday y darle una interpretacion
generalizada, ademas de introducir el término corriente de desplazamiento a la ley de
Ampere, con lo cual dicha ecuacion incluye los campos variables en el tiempo. Esto
conllevé a saber que la propagacion de las ondas eléctricas y magnéticas era posible, a
través de la conversion de las ideas de Faraday y Ampere a una forma matematica, con
campos variantes en el tiempo.

Estas cuatro ecuaciones son llamadas ecuaciones de Maxwell, a pesar de que son un
conjunto del trabajo realizado por grandes cientificos como Gauss, Ampere, Faraday y
otros. Sus contribuciones han permitido el desarrollo y la investigacion de innumerables
avances en ingenieria, empezando por Heinrich Hertz, que comprobé la existencia de la
propagacion de las ondas.
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Figura 2.1: Generacion y propagacion de las ondas electromagnéticas por un conductor llevando una
corriente [38].

En la Figura 2.1a se tiene un alambre conductor con una corriente variante en el tiempo
I(t) fluyendo en él. Dicha corriente I(t), genera un campo magnético que también varia
en el tiempo H(t) de acuerdo con la ley de Ampeére en cualquiera de sus formas; ya sea
generalizada o no. Posteriormente, el campo magnético H(t) genera un campo eléctrico
E(t), ambos variantes en el tiempo; como se muestra en la Figura 2.1b en la cual
podemos apreciar la interpretacion que le da Maxwell a la ley de Faraday. Puesto que,
para generar una fuerza electromotriz es necesario tener una espira conductora en lugar
de una linea que marca el campo E(t). Después, el campo eléctrico , a su vez genera un
campo magnético H(t) y este proceso se repite como se describi6 [38].
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2.1.2. Condiciones de frontera

Para encontrar soluciones apropiadas y Unicas a las ecuaciones de Maxwell, debemos
describir el comportamiento del campo electromagnético en la frontera de dos cuerpos
materiales con propiedades eléctricas diferentes.

Considerando una interfaz plana entre dos medios diferentes, como se muestra en la
Figura 2.2, se puede describir el comportamiento de las componentes normal y tangencial
de los campos a través de las ecuaciones de Maxwell en su forma integral.

Supondremos dos medios con parametros €1, 1 Y €, U, (&: permitividad, p: permeabilidad)
como se muestra en la Figura 2.2, donde no hay carga en la frontera de la superficie que
podria considerarse como un medio no conductor.

_. Medio 1: EANTH
Volumen v

n t
'\/ ot
% n
fi

/ Medio 2: g1,
D,, B,

Contorno C

Figura 2.2: Interfaz entre dos materiales diferentes [38].

Primeramente hablaremos de los campos normales, los cuales son debidos a la Ley de
Gauss (2.3) y a la ley de conservacion del flujo magnético (2.4).

Para la ley de Gauss tendremos un cilindro, de acuerdo con lo mostrado en la Figura 2.2.
Si se reduce la altura de dicho cilindro no habria volumen y comenzaria a presentarse la
densidad de carga superficial y la componente normal del vector desplazamiento es
discontinuo debido a la cantidad de carga superficial, expresado por:

D3y — Dy = ps (2.9)
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El concepto es similar para la ley de conservacion de flujo magnético, la componente
normal de flujo magnético a traviesa cualquier frontera, es decir es continua:

BZTL - Bln - 0 (210)

Ahora analizaremos los campos tangenciales debidos a la Ley de Faraday (2.1) y la ley de
Ampére-Maxwell (2.2).

Para la ley de de Faraday tenemos una superficie rectangular y es evaluada por una
integral de linea a través del contorno C, notamos que la componente tangencial del
campo eléctrico existe y debe ser continua por la frontera, de forma matematica es:

EZT - ElT - 0 (211)

Y por dltimo la ley generalizada de Ampére, la componente tangencial de campo
magnético del contorno C, es discontinua a través de la interfaz a causa de la cantidad de
densidad de corriente superficial (si es que existe), dada por:

Hy, — Hy; = (2.12)

La densidad de corriente superficial es un efecto conocido como profundidad de piel (skin
depth), debido a que solamente se presenta a frecuencias altas y hace que los campos y
corrientes se concentren en la superficie de un buen conductor, ademas es especifica
para cada material conductor.

Estas condiciones de frontera pueden ser empleadas en la frontera de cualquier material,
aungue generalmente son usadas para materiales conductores, tratandose de
aplicaciones de microondas y antenas. Cuando se tienen como materiales un conductor
perfecto y un dieléctrico, las ecuaciones (2.9) a (2.12) se dan por:

Forma escalar Forma Vectorial
E;,=0 fix E;=0
Hir =]s fix Hi=],
Din = ps A -Dy= ps
Bin =0 A-B1=0

Estas ecuaciones se basan en la Figura 2.2 y en este caso, el medio 2 es el conductor
perfecto. Tales resultados se producen debido a que los campos variables para un
conductor perfecto, son nulos. Suponiendo que en lugar de tener un conductor perfecto
tenemos uno real, deberiamos usar las condiciones de frontera generales en conjunto con
la permitividad compleja de un medio conductor [38].
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2.1.3. Energia y potencia

Un objeto al radiar energia electromagnética pierde energia, de acuerdo a la ley general
de conservacion de energia. Esta ley necesita ser explicada desde un punto de vista
cuantitativo, teniendo un elemento con volumen en el espacio que tiene cierta cantidad de
energia y una tasa de flujo de energia [38].

En general, cuando tenemos una fuente de energia electromagnética se establecen
campos gue tienen almacenada energia magnética y eléctrica que lleva potencia y ésta
puede ser transmitida o disipada como pérdida. En el caso senoidal del estado estable,
con un medio isotrépico, sin pérdidas, lineal y homogéneo, donde la energia eléctrica
promedio almacenada (,) dentro de un volumen V se da por:

g %
=_|E-EdV
4J (2.13)

De manera similar, la energia magnética promedio almacenada (W,,) dentro de un
volumen V es:

\ "t

I E (2.14)
V

De esto se desprende el teorema de Poynting el cual conduce a la conservacion de
energia para campos electromagnéticos y fuentes, resumiéndose en un balance de
potencias.

Figura 2.3: Volumen V, encerrado por una superficie S, que contiene los campos E y H ademas de la fuente de
corriente J, [39].

La potencia compleja (P,) entregada por la fuente de corriente j; dentro de la superficie S,
como se muestra en la Figura 2.3 est4 dada por:

I( Ty H*-I\TS)jV (2.15)

El flujo de potencia compleja que sale de la superficie cerrada S se conoce como Vector
de Poynting (S), y se expresa como:
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S=ExH (2.16)
De esta forma podemos escribir ésta potencia como:

Pozifsf(ExH*)-dS: is-ds (2.17)

La potencia promedio (P;) que se disipa en el volumen V debido a la conductividad, al
dieléctrico y pérdidas magnéticas, como se expresa en la siguiente ecuacion:

P :ZJEZdV+(§J(g”

dicha ecuacién a veces es conocida como la ley de Joule, donde £” es la permitividad
compleja, u" la permeabilidad compleja y ¢ es conductividad. Asi, de acuerdo a las
definiciones anteriores se puede definir el teorema de Poynting:

E2+y“H2ﬁv (2.18)

P=FR+R+2joW, -W,). (2.19)

En una palabra, ésta ecuaciébn muestra un balance de potencia compleja dice que la
potencia liberada por las fuentes (P,) es igual a la suma de la potencia transmitida a través
de la superficie (P;), la potencia perdida por calor en la superficie (P;), y 2w veces la
energia neta reactiva almacenada en el volumen [39].

2.2. Lineas de transmision

Los tipos de lineas de transmision de microondas mas populares son: el cable coaxial, las
guias de onda y lineas en microcinta ilustradas en la Figura 2.4. Las formas de las lineas
se muestran del lado izquierdo y el corte transversal junto con su campo eléctrico se
muestra a la derecha. Estas lineas y el material de las mismas son usadas dependiendo
de la aplicacién y la frecuencia requerida. Para ilustrar, se tiene el cable coaxial donde su
centro conductor puede ser soportado por muchos tipos de de materiales dieléctricos. La
guia de onda de la Figura 2.4 es rectangular, pero también pueden ser: circulares,
elipticas o ranuradas. La microcinta puede tener material dieléctrico en uno o ambos lados
del conductor, donde el material puede ser ceramico o plastico.
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Figura 2.4: Lineas de transmision en microondas [40].

Cada una de éstas lineas tienen sus ventajas y desventajas. El cable coaxial tiene gran
ancho de banda y puede tener un tamafio realmente pequefio aunque existen muchas
pérdidas y no soporta mucha potencia. La guia de onda, por otra parte puede soportar
altas potencias y bajas pérdidas, pero su ancho de banda es limitado y tienen un gran
tamafio. Finalmente, la microcinta que permite simplificar los disefios para sean facilmente
fabricados, aunque tiene grandes pérdidas.

Asi podemos reunir los factores a considerar en el disefio de alguna linea que son:

e Ancho de banda, ¢ simplicidad en la fabricacién,
¢ rango de frecuencias, e potenciay
e tamafo, e costo.

e atenuacion,

Ninguna linea de transmision o dispositivo puede cumplir con todos los requerimientos
necesarios debido a sus caracteristicas particulares, pero si podemos decidir cual se
adapta mejor a nuestras necesidades y para ello se hara un comparacién mas precisa en
la Tabla 2.1, donde se muestran las ventajas y desventajas de las lineas [40],[41].

Guia de onda

" Cable coaxial Microcinta
Tipo rectangular

Ancho de banda Pequefio Grande Grande

De 0.3 a 3 THz, debido
a que no hay
propagacion hasta su
frecuencia de corte.

Desde corriente
continua hasta 110 De 0 a 160 GHz
GHz.

Rango de frecuencias
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Grande, aunque
Tamafio depende de la Pequeno, de 8.9 a Pequeno aunque
frecuencia de trabajo, 0.02 cm de diametro. depende del disefio.
de 592 0.24 cm.
Atenuacién Baja Moderada Alta
0.1dB/m. 1 a5dB/m 3 dB/cm
Compleja, debido a Compleja, debido a
Simplicidad de que se necesitan gue se necesitan Simple, debido a la
fabricacion maquinas de magquinas de tecnologia monolitica
precision. precision.
Potencia Alta Media Baja
1MW 10 KW 100 W
Costo Costoso. Costosos a-altas Barato.
frecuencias.

Tabla 2.1: Comparacion de las lineas de transmision basicas en microondas.

La microcinta es una evolucion de la linea cinta, que buscaba seguir reduciendo el
tamafio de los dispositivos en microondas, generalmente consiste en un sustrato
dieléctrico soélido que tiene una o dos capas de metal donde la sefial y la tierra estan en
dos conductores separados. Las lineas de transmision planares usadas a frecuencias de
microondas son: cinta, microcinta, microcinta con sustrato suspendido, la linea ranurada y
la linea coplanar. Estas lineas soportan las ondas TEM (Quasi TEM).

La linea coplanar, estd formada por una cinta en el centro separada por una delgada
brecha de sus dos tierras, una a cada lado. Las dimensiones de la cinta de en medio, la
brecha, el espesor y la permitividad del dieléctrico determinan: la constante efectiva
dieléctrica, la impedancia caracteristica y la atenuacion de la linea.

Las lineas planares soportan el modo casi TEM, donde los campos eléctrico E y el campo
magnético H son diferentes de cero en la direccion de propagacion. Las ondas se
propagan en el aire y en el dieléctrico, produciendo un modo hibrido. En este tipo de
lineas existen muchas pérdidas debido al efecto piel en metales y en el dieléctrico, pero
también existen las pérdidas por radiacién que dependen del grosor del dieléctrico, de la
constante dieléctrica y de la geometria del circuito. Ademas se introduce un nuevo
término, que se considera de gran importancia debido a que hace dependiente varios
parametros de la frecuencia y es la constante efectiva dieléctrica.

Como se menciono anteriormente, el modo predominante en éstas lineas de transmision
son las ondas casi TEM, pero primero explicaremos qué son las ondas puramente TEM.
En el modo TEM (Transversal electromagnético) el campo eléctrico y magnético son
transversales (perpendiculares) a la direccion de propagacion, es decir Ez =0, Hz =0
también denominado modo diferencial porque el flujo de corriente en el conductor interno
es contraria al flujo de la sefial de tierra en el conductor externo [42]. Por otra parte, los
campos eléctrico y magnéticos en el modo casi TEM, no son cero en la direccion de
propagacion. En la Figura 2.5 podemos ver como se comportan los campos en la linea
microcinta, como se puede observar parte de los campos se propaga en el medio
dieléctrico y otra en el aire [42].
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Figura 2.5: Lineas de los campos eléctrico y magnético para ondas casi TEM [42].

2.2.1. Ecuaciéon de una linea de transmision

Las caracteristicas de una linea de transmisiéon pueden ser obtenidos considerandola
como un circuito de parametros distribuidos como una extensién de teoria de circuitos
tradicional, sin embargo un circuito de pardmetros distribuidos debe ser analizado con las
ecuaciones de Maxwell [44].

En la Figura 2.6 podemos observar una linea de transmision que esta alimentada por una
fuente y ademas tiene una carga, usada para modelar los elementos que representan
pérdidas. Para analizar la linea consideraremos una seccién muy pequefia Ax, dicha
seccion esta entre x y x + Ax, que tienen un voltaje y una corriente variante en el tiempo,
v(x,t) y i(x,t) respectivamente. Esta pequefia seccién se puede representar con los
elementos distribuidos L’ [H/m], C’' [F/m], R® [Q/m] y G’ [S/m] siendo: inductancia,
capacitancia, resistencia y conductancia por unidad de longitud. Para una linea sin
pérdidas los parametros (R’ y G’) son muy pequefios.

— i(x, t)

S0
Source vix, t}T Load
<
<
1 Ax
I I
X x+Ax
—ex
i(x, t) LAx RAx i(x +Ax, )
o——o0 — —
= v(x, t) T CAx GAx T vix + Ax, 1)
e ¥ @ ?
R | |
il | |
xr x+Ax x x + Ax

Figura 2.6: Circuito equivalente de una linea de transmision [43].
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Aplicando las leyes de Kirchhoff para corriente y voltaje, tomaremos el limite de esas
ecuaciones cuando Ax se aproxima a cero. Obtenemos las dos ecuaciones del telégrafo y
resolviéndolas para el caso de un estado sinusoidal estable, tenemos las ecuaciones para
voltaje y corriente:

V(x)=V'e™+Ve” (2.20)
I(X)=1"e ™ —1"¢" (2.21)

donde e~"* representa la propagacion en la direccion +x y el término e?* representa la

propagacion de la onda en la direccibn -x, aqui y es la constante de propagacion,
descrita por:

y=-J(R+jal’\G+jaC') = a+ jp, (2.22)

teniendo que a es la constante de atenuacion en nepers por unidad de longitud (1 Np=
8.69 dB) y B es la constante de fase por unidad de longitud.

El voltaje total es la suma de la onda incidente (V 'e¢™) y de la onda reflejada (V €”) que
se propagan a lo largo del eje x. De manera similar, la corriente total es la suma de la

onda incidente (1°e™) y de la onda reflejada (1 e¢”™) a lo largo del eje x.

La impedancia caracteristica Z, de la linea esta dada por:

V® V- Rtjol'  [Rtjel
Ly=—(F=-———= = | (2.23)
I I y |G'+jaC

Para una linea sin pérdidas donde R = 0,G = 0, los parametros son:

y=1p=jo/L'C (2.24)
Ll
7 =
0 \E (2.25)
0] 1
Vo 5T e (2.26)

Donde la v, es la velocidad de fase, 4, la longitud de onda y F la constante de

propagacion [43].
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2.2.2. Linea de transmision sin pérdidas con carga

Una linea de transmisién en la practica es de longitud finita y esta terminada en una
carga, ademas de tener su impedancia caracteristica Z, como se muestra en la Figura 2.7
tiene una longitud [. Si dicha linea sin pérdidas tiene como carga una impedancia Z, no
existe la onda reflejada y la impedancia de entrada Z;, es siempre igual a Z, sin importar
la longitud de la linea. Pero, si la linea de transmision sin pérdidas termina en una carga
arbitraria Z, (pudiendo ser real o compleja) diferente de Z, existira una onda reflejada y la
impedancia de entrada ya no sera Z,. Entonces, Z;, esta en funcion de la frecuencia f, la
longitud [, la impedancia caracteristica Z, y de la carga Z,

JR—— b £ S X r
— v, e -— =0 Ve Ve " ) L
O O O d
V4 z
z, z, a L
(e -0 ¢ ‘AIF
[ | |
I |
] 1
Zin Zin z=-1 =0
(a) (5)

Figura 2.7: Linea de transmision sin pérdidas con carga [43].
a) Linea de transmision donde la impedancia caracteristica es igual a la carga Z,=2,
b) Linea de transmision donde la impedancia caracteristica es igual a la carga Z,=Z,

El coeficiente de reflexion I'(x) en la linea es la relacion entre el voltaje de la onda
reflejada entre el voltaje de la onda incidente, dado como:

Ve* V-

I'(x)= =

Vie™r V7

e?” (2.27)
Y el coeficiente de reflexion en la carga I; cuando x = 0 es:
I, =-——=I(0) (2.28)

Y sustituyendo I, en las ecuaciones de corriente (2.20) y voltaje (2.21), la impedancia a
lo largo de la linea se describe por:

Z(X)_ V(X) _7 g +FLe”(

1) e -TLe” (2.29)

Cuando x =0, Z(x) = Z,. Por ello:
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1+1,

ZL:ZOE
L

(2.30)

2 -Z
Ir=re’=2t =0 (2.31)
‘ ‘ Z +Z,

Entonces para encontrar la impedancia de entrada Z;,, es necesario que x = —l en Z(x),
obteniendo:

e’ +T e

Z =2Z(-1)=2
in ( ) Oe;,i _FLeﬂ,{

(2.32)

Sustituyendo la ecuacién (2.31) para un caso sin pérdidas tenemos que y = jf, la
impedancia de entrada se da por:

Z, + jZ,tan(A)
Zin = ZO -
Z,+ jZ, tan(Al)

(2.33)

Para lineas de transmision sin pérdidas con carga se usa la ecuacion (2.33) para
determinar la impedancia de entrada, ademas notamos que cuando tenemos frecuencias

bajas fl=0y Z, ~Z [43].

2.2.3. Relacidn de onda estacionaria

Si la linea de transmision esté acoplada con la carga, I' = 0 es decir que no hay reflexion
y el voltaje de la linea es |V (x)| = |[V*|. Sin embargo, cuando tenemos una carga que no
esta acoplada Z, existe reflexién [43]. Cuando sucede esto se produce una interferencia
entre la onda incidente y la reflejada, y la superposicion de estas ondas que viajan en
direcciones opuestas pueden crear variaciones de voltaje en la linea. Estas interferencias
pueden ser constructivas o destructivas, resultando en una onda estacionaria [44].

Si sustituimos la ecuacion (2.28) en la (2.20), obtenemos el voltaje en la linea sera:
V(X)=V (e +TI.e") (2.34)

Cuando existe la onda reflejada y se produce la onda estacionaria, es decir que la
magnitud del voltaje no es constante. De la ecuacién (2.34) tenemos que:

N(x)\:Mprem\:M
V00l r e )

re?”
FH - ‘ (2.35)
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donde 6 es la fase del coeficiente de reflexion (I' = \F\ew) y | =—xes la distancia positiva
medida desde la carga en x = 0. El resultado de la ecuacién (2.35) nos dice que la
magnitud del voltaje oscila en x, siendo maximo Vs Yy minimo Vi, . El valor méximo
ocurre cuando el término €M =1 y si e/“?M =_1 se produce el valor minimo,
expresados por:
_ +
Viee =V

Vmin = N+

Al aumentar |I;|, la relacién entre Vs ¥ Vmin también aumenta, entonces la medida de
reflexién en la linea no acoplada, o sea relacién de voltaje de onda estacionaria (Voltaje
Standing Wave Ratio, VSWR), puede ser definida como:

@+.) (2.36)

@~ (2.37)

VOWR — Vi 1+
Voo 10|

min

(2.38)

El resultado de la ecuacion (2.38) es un nuamero real que estd entre 1 < VSWR < oo y
cuando VSWR=1 significa que la carga esta acoplada [39].

Este parametro es de gran importancia, debido a que en frecuencias de microondas es
dificil fabricar instrumentos que puedan medir directamente corrientes y voltajes, por ello
se miden voltajes y corrientes relativos (0 campos magnéticos y eléctricos). Un dispositivo
gue se utiliza muy a menudo es una sonda que se introduce en la region de campo
eléctrico de una linea. A la salida del dispositivo se conecta un rectificador que produce
una corriente que puede ser interpretada como la medida de campo eléctrico relativo o
voltaje en esa posicion de la sonda. Si se hace un barrido en la linea obtendremos el
VSWR en términos de las corrientes maximo y minimo, ademas se puede calcular la fase
0 y el coeficiente de reflexion en la carga I, conociendo la posicion del voltaje minimo
[45].

2.3. Acoplamiento de impedancias

El objetivo de las redes de acoplamiento es garantizar la maxima transferencia de
potencia y eliminar las reflexiones, por ejemplo cuando se acopla una fuente a la carga
teniendo una linea de transmisiéon o con una guia de onda a una red de microondas. Sin
embargo, no todas las impedancias se pueden acoplar debido a que no cumplen con las
condiciones necesarias.

Cada aplicacion requiere diferentes condiciones en el disefio, por lo tanto a algunos
parametros se les dara mayor prioridad que a otros, dependiendo de qué necesitemos,
por ejemplo: una reflexion pequefia o una banda de frecuencias ancha. Tales condiciones
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son mutuamente excluyentes, ya que si se disefian redes que tienen acoplamiento
perfecto, el ancho de banda es reducido porque sélo trabajan a una sola frecuencia, o0 a
un numero finito de frecuencias discretas.

2.3.1. La carta Smith

La carta Smith, ilustrada en la Figura 2.8 es una ayuda grafica para poder resolver
problemas relacionados con lineas de transmision. Fue desarrollada en 1939 por P. Smith
en los laboratorios Bell.

La clave para entenderla es darse cuenta que estd basada en diagramas polares del
coeficiente de reflexién del voltaje, I'. Dicho coeficiente puede representarse en magnitud
y fase I' = |I'|e’? como en la ecuacién (2.31). Cuando se ubica un punto en la carta, la
magnitud |I'| se dibuja desde este punto al centro de la carta y el angulo ¢ (—180° < ¢ <
180°) medido en contra de las manecillas del reloj desde la linea horizontal. Cualquier
coeficiente de reflexion pasivamente realizable puede ser dibujado como un solo punto en
la Carta Smith.

La verdadera utilidad de la carta Smith, sin embargo, esta en el hecho que puede ser
usada para convertir coeficientes de reflexion en impedancias normalizadas (o
admitancias) y viceversa usando los circulos de impedancias (0 admitancias). Cuando
tratamos con impedancias en la carta, usamos cantidades normalizadas. La constante de
normalizacion, es usualmente la impedancia caracteristica de la linea de transmision. Asi,
Z.,, =Z,/Z, representa la version normalizada de la impedancia [39].

Figura 2.8: Carta Smith [39].
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Si tenemos una linea sin pérdidas con impedancia caracteristica Zo, terminada en una
impedancia de carga Z,, el coeficiente de reflexion en la carga puede ser escrito como:

= fut_ I e’ =T, + L (2.39)
Z +1

Donde z,,, = Z,/Z, es la impedancia normalizada, el coeficiente de reflexion es escrito en

términos reales e imaginarios, respectivamente como I' = I. + jI;. Esta relacién puede ser
resuelta por Z,,, en términos de I', de la ecuacion (2.32) si l = 0, obtenemos:

B 1+\FL\ej(D

Ly 1— ‘1—1 ‘ejd> (240)
L

Donde Z,,, puede ser reducida si escribimos la ecuacion en términos reales e imaginarios:

_ @)+ jn

"=y Cir

Si la parte real y la imaginaria son separadas y multiplicando el numerador y denominador
por el complejo conjugado del denominador y re arreglando tenemos:

2 2
r- R | 2ot (2.41a)
1+R, 1+R,
1Y (1Y
[ -1+ - | =| = 2.41b

Los circulos de resistencias estan representados con la ecuacion (2.41a) y los circulos de
reactancias estan definidos por (2.41b).

La carta Smith tiene escalas alrededor de la periferia graduado en longitudes eléctricas,
hacia o en contra del generador (lo cual simplemente significa la direccién fuera de la
carga) [39].

2.3.1.1. Transformador de un cuarto de longitud de
onda

Un trasformador de cuarto de onda es una seccion de linea con impedancia caracteristica
Z;, y longitud 4,/4, que esta acoplada con linea de alimentacion con impedancia
caracteristica Z,, y una carga real R,.

40



r
) ) A4 >

Zy F> Z, R,
lel

Figura 2.9: Transformador de un cuarto de longitud de onda [39].

Gracias a la ecuacion (2.33) podemos conocer el valor de Z; cuando fl = (2n/A)(1/4) y
dividiendo el numerador y denominador entre tan 8l y tomar el limite cuando Bl =m/2
teniendo:

Z,=_" (2.42)
Para lograr el acoplamiento debemos igualar Z;,, = Z, resultando que:

2
Z, = él ~Z,=7Z,=.]ZR, (2.43)

L

Las lineas de transmision de longitud de un cuarto de onda tienen un ancho de banda
muy angosto debido a que solo se acoplan a una sola frecuencia, la solucion para ello es
aumentar el nimero de secciones y asi se aumentara el ancho de banda [39][45].

2.3.1.2. Acoplamiento de elementos conectados en “L”

Probablemente el acoplamiento con elementos conectados en “L” es el mas simple,
porque usa dos elementos reactivos para acoplar la carga arbitraria a la linea de
transmision. En la Figura 2.10 podemos apreciar las dos posibles configuraciones de
elementos reactivos, los cuales pueden ser inductores o capacitores. Si la impedancia de
la carga normalizada Z,, = Z,/Z, esta dentro del circulo 1+ jX el circuito de la Figura
2.10a puede ser usado. De modo contrario, si la impedancia de carga normalizada esta
fuera del circulo 1 + jX se usa el circuito de la Figura 2.10b.
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Z1in=1+(3X/Z0o)

I Z1=20-jX e . :
—_—0 X —T == 1 O | JX O |
1 ‘l h L :
Z . | jB Z, | B Z
0 9: ' J L :: 7 L
Zin ) ! “ | ) | ,:l oY | ) |
' ‘\ l' I
1 .. ..v 1
(RN C:) BN TPt S (b)

Figura 2.10: Red de acoplamiento L [39].
a) Red para Z;, dentrode 1 + jX
b) Red para Z;, fuerade 1 + jX

Considerando el circuito de la Figura 2.10a y teniendo que la cargaes Z, = R, +jX,, de
lo mencionado anteriormente sabemos que la carga normalizada Z,,, = Z,/Z, esta dentro

del circulo 1 + jX lo cual implica que R, > Z,. La impedancia caracteristica debe ser igual
a la impedancia de entrada del transformador, Z;,:

Zo:Zin:j

X +- 11 (2.44)
JB—I—%RU-jXL)

Si reacomodamos la ecuacién y la dividimos en parte real e imaginaria obtendremos dos
soluciones posibles, la solucion sera elegida dependiendo de las necesidades de la
aplicacion, por ejemplo si se quiere un mayor ancho de banda o si el SWR de la linea es
menor entre la red de acoplamiento y la carga.

Ahora analizaremos el circuito de la Figura 2.10b, cuando Z,, esta fuera del circulo 1 +

jX, por consiguiente R; < Z,. La impedancia caracteristica debe ser igual a la impedancia
de entrada del transformador:

1
= - 1
B+ 1R 4 j(x +X,)

Dicho circuito también tiene dos soluciones, como el acoplador anterior.

Z,=2

(2.45)

in

La limitacion de este tipo de circuitos consta en que es dificil encontrar los inductores y
capacitores que tengan alto factor de calidad en microondas. Por ello se busco
implementar otros tipos de transformadores, como los stubs en serie o paralelo [39].

Por el hecho de que la solucién en la carta Smith es mucho mas sencilla y rapida que una
solucién analitica, se ilustrara el procedimiento a seguir, con un ejemplo en el cual se
requiere disefiar un transformador para una frecuencia de 500 MHz con elementos
conectados en L, que tiene una impedancia de carga Z; = 200 + j100Q, una impedancia
caracteristica de 1000 [39].

42



Primero, debemos normalizar Z,, es decir Z,, = Z; /Z, = 2 + j1. Ese punto es dibujado en
la carta Smith como se muestra en la Figura 2.11. Como R, > Z,, usaremos el circuito de
la Figura 2.10a. Puesto que, el primer elemento desde la carga Z;, hacia el generador es
una susceptancia jB trabajaremos en admitancias. Para calcular la admitancia de carga
primero se traza una circunferencia, donde su radio va desde Z,, al centro de la carta.
Para convertir la impedancia de carga en admitancia, debemos trazar una linea recta
desde Z,, que pase por el centro hasta tocar el otro lado de la circunferencia y asi
obtener Y, . En la Figura 2.10a podemos observar la impedancia Z; =Z, —jX y Si

. . . . X . z
normalizamos esta impedancia tenemos Z;,=1+j o= 1+jX,, que sera la
0

circunferencia donde representaremos a las admitancias. Recordemos que obtuvimos
Y., = 0.4+ /0.2 y, ahora para determinar el valor de la susceptancia jB tenemos que
Y/, = Y, +/B=04+j0.2+B). Como la parte real no la podemos cambiar nos
moveremos hacia arriba (la distancia mas corta) o hacia abajo hasta tocar la
circunferencia 1 + jX,. En este caso nos movimos hacia arriba teniendo que jB = j0.3.
Ahora necesitamos regresar a impedancia desde Y, '= 0.4+ 0.5, para indicar la
reactancia en serie. La impedancia es Z;, =1—j1.2 y de esta forma sabemos que

necesitamos que jX = j1.2 para regresar al centro de la carta.

Para este transformador tendremos un capacitor en paralelo y un inductor en serie para
una frecuencia de 500 MHz. Debemos desnormalizar jB y jX para obtener el capacitor e
inductor:

: 3

jB':E: j3x107°S = joC = j24C = C o 8x10°S 95pF
Z, 27(500MHz2)

X'= X xZ, = 1200 = jol = joAL = L= 2% _agony
27(500MH2)

Donde jB'y jX', son la susceptancia y reactancia desnormalizadas, respectivamente.
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Figura 2.11: Solucién de un transformador L, en carta Smith [39].

2.3.1.3. Acoplamiento con un “stub”

Otra técnica de acoplamiento muy popular utiliza un trozo de linea de transmision en corto
circuito o circuito abierto, llamado stub que puede estar en serie o paralelo con la linea de
alimentacion y a cierta distancia de la carga, como se muestra en la Figura 2.12. Este tipo
de acoplamiento es el mas usado porque puede ser fabricado como parte de la linea de
transmisién. Los stubs en paralelo son comunmente usados en las lineas cinta y
microcinta, mientras que los stubs en serie se prefieren para las lineas ranurada y
coplanar.

El transformador tiene dos parametros muy importantes que podemos ajustar a nuestras
necesidades, que son: la distancia, d, desde la carga a donde esta el stub y el valor de la
susceptancia o reactancia provenientes de dicho stub. Para el caso de un stub en
paralelo, la idea basica es seleccionar d de manera que la admitancia, Y, siendo vista en
la linea a una distancia d desde la carga es de la forma Y, + jB, donde Y, es la admitancia
caracteristica. Asi, la susceptancia del stub es escogida como —jB, para obtener la
condicion de acoplamiento. Para el caso en serie el procedimiento es similar, pero
trabajamos con impedancias en lugar de admitancias.
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Con la longitud apropiada de un stub abierto o en corto circuito, obtendremos el valor de
reactancia o susceptancia deseada. Para una reactancia o susceptancia dada, la
diferencia de longitudes entre un stub abierto y uno cerrado es 1/4 [39].

Yo /B, ’—' o Zn X, ’—‘ %

Open or
|
shorted |
stub

Open or
shorted
stub
(@) (b)

Figura 2.12: Circuitos de acoplamiento con un stub [39] a) paralelo b) serie.

A continuacién se muestra la solucién con carta Smith, de un transformador de un stub en
paralelo (corto circuito). La impedancia de carga es Z; = 60 — j80Q (dada por un resistor
y un inductor en serie), la impedancia caracteristica es de 500 [39].

Primero se normaliza la impedancia de carga Z,,, = Z;,/Z, = 1.2 — j1.6 y luego se traza la
circunferencia, con radio Z,, al centro de la carta. Convertimos Z,, en admitancia ;. En
la Figura 2.13 podemos ver que la circunferencia recién trazada, cruza en dos puntos con
la circunferencia 1 + jb, estos puntos son denotados como y; y y, son las posibles dos
soluciones del ejemplo. La distancia d, que va desde la impedancia de carga al stub, la
obtenemos leyendo la escala WTG (Wavelength Toward Generator) en y; 0 y, menos
Y.

N®

d, =0.176-0.065=0.1104
d, =0.325-0.065=0.2601

Ahora para determinar, la longitud del stub necesitamos conocer las admitancias
normalizadas de y; y y,, dadas por:

y, =1+ j1.47
y, =1- j1.47

Asi, para obtener la primera solucién se requiere una susceptancia de -j1.47. La longitud
del stub en corto circuito que da esta susceptancia puede ser encontrada en la carta
Smith comenzando por y = o (corto circuito) y moviéndose a lo largo del borde exterior

de la carta hacia en generador al punto - j1.47. La longitud del stub es:
|, =0.0954

De manera analoga para la segunda solucion, la solucion es:
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|, =0.4054

¥
f

T~

] | I

B o S I
P e

Figura 2.13: Solucidn en carta Smith para un stub en paralelo [39].

2.3.1.4. Acoplamiento con dos “stub”

Anteriormente se hizo un acoplamiento con un solo stub, en el cudl se puede acoplar
cualquier impedancia de carga (teniendo una parte real positiva) en la linea de
transmision, con la desventaja de que requiere una longitud variable entre la carga y el
stub. Esto no seria problema para un circuito de acoplamiento fijo, aunque podria ser
dificil si deseamos hacer un stub sintonizable. En este caso podemos usar transformador
con dos stubs que pueden estar en posiciones fijas.

En el transformador de doble stub mostrado en la Figura 2.14a, la carga esta separada a
cierta distancia del primer stub, sin embargo en la Figura 2.14b la carga Y,/ es
transformada a la posicion del primer stub, asi es mas facil tratar con dicha configuracién
[39].
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YI=Y 'Lat By

y=Y-iB2=1-jBa(Za) yr=Y'ovt)By

P d%»‘

Open |
or
short |

(b)

Figura 2.14: Doble stub sintonizable [39]
a) Circuito original b) Circuito equivalente con la carga transformada al primer stub

En la Figura 2.15 podemos observar el disefio genérico de un doble stub. Como en el
disefio de un stub, existen dos posibles soluciones. Debido a que se trata un
transformador en paralelo, trabajaremos en admitancias. Primero, debemos normalizar la
admitancia de carga Y;,". La susceptancia del primer stub b,, se utiliza para mover Y, “a
y1. Ahora bien, y; esta ubicada en la circunferencia rotada con respecto a 1 + jb hacia la
carga, donde d es la distancia eléctrica entre los dos stubs. Después transformando y;
hacia el generador a través de una distancia d nos lleva al punto y,, el cual debe estar
sobre la circunferencia de 1+ jb. El segundo stub agrega una susceptancia b, que nos
lleva al centro de la carta y completa el acoplamiento. Este método de acoplamiento
también tiene dos soluciones posibles, el procedimiento es similar al descrito
anteriormente, se denotan con (‘) en la carta Smith.

Cabe destacar, que en la Figura 2.15 si la admitancia de carga Y, ', estuviese dentro de la
region sombreada de la circunferencia g, + jb, ningun valor de susceptancia b; podria
tener un punto que intersecara a la circunferencia rotada de 1+ jb. Esta region
sombreada, forma un rango prohibido de admitancias de carga que no pueden ser
acopladas con éste transformador de dos stubs. Un método para reducir el rango
prohibido, es acortar la distancia d entre los dos stubs hasta 1,/8.
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Circunferencia
rotada 1+jb

Regidn prohibida

Figura 2.15: Diagrama de la Carta Smith con la operacion del doble stub [39].

2.4. Analisis de los circuitos de microondas

Cuando deseamos disefiar un circuito a bajas frecuencias, lo hacemos a través de la
interconexion de elementos concentrados pasivos o0 activos. Estos elementos tienen
definido un voltaje y corriente en cualquier punto del circuito puesto que la longitud de
onda es mucho mas grande que los circuitos. En estos casos los retrasos en la fase de un
punto a otro, son despreciables.

Hacer un analisis de la red, es un procedimiento sencillo debido a que nos permite
resolver las leyes de voltaje y corriente de Kirchoff sin tener que incluir campos
magnéticos y eléctricos. Se pueden interconectar varios elementos para analizar el
comportamiento de todo el sistema o elemento.

Las técnicas que existen para analizar los circuitos a bajas frecuencias son muy utiles
para conocer los conceptos béasicos de circuitos y redes. Aunque no pueden ser aplicados
directamente en microondas se presentan conceptos que pueden ser extendidos al
andlisis de redes de microondas y al disefio de problemas con interés practico [39].

Asi pues, la descripcion de las redes de dos puertos en microondas son analizadas con la
matriz de dispersién o matriz S. En este estudio de redes, se incluyen efectos de vital
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importancia, como son: multiples reflexiones, pérdidas, transformaciones en la impedancia
o transiciones de un medio a otro [39]. Los parametros de la matriz S, se pueden convertir
a otros, muy utiles, pero el uso de cada uno se relaciona con las necesidades de la
aplicacion en cuestidon. Frecuentemente se requiere obtener resultados con datos que no
poseemos aunque gracias a que estos parametros se pueden convertir a otros, la tarea
resulta mas facil de realizar mediante la sustitucion.

Para poder medir los parametros [Z] o [Y] se requiere que los circuitos terminen en corto
circuito o circuito abierto. Sin embargo, en microondas es dificil realizar estas condiciones
en banda ancha, debido al uso de acopladores direccionales para la mediciébn de ondas
incidentes y reflejadas. Por lo tanto, las matrices de [Z] y [Y] no son practicas[6].

2.4.1. Matrices de Impedancia Z y Admitancia Y

Podemos usar las matrices de impedancia y/o admitancia de la teoria de circuitos para
relacionar unas terminales o puertos con los otros. Asi llegaremos a la matriz que
describe la red.

Primero vamos a considerar una red con N puertos, mostrada en la Figura 2.16 donde los
puertos pueden ser lineas de transmision o una linea de transmision con un modo de
propagacion. En el n-ésimo puerto, en plano de referencia, se definen voltajes y corrientes
para las ondas incidentes (V};,I}) y las ondas reflejadas (V;, I;}).

vs-1; -

Vil

Vi Iy Vi—1Iy

Figura 2.16: Red con N puertos [39].
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El plano de referencia (una cierta seccion transversal en la linea de transmisién) nos
permite definir las fases de los fasores de voltaje y corriente, lo cual es muy importante.
En el puerto n, el voltaje (V,,) y corriente (I,,) total, dada por:
V.=V +V_, (2.46)
=1 -1 (2.47)

La matriz de impedancia [Z] para una red de microondas relaciona voltajes y corrientes:

Vl le le ZlN I1
Vo | | Za Pl
VN ZNl ZNN |N

Podemos verlo de la forma matricial como:

v]=[z]1} (2.48)

Il Yll Y12 YlN Vl
|2 — Y21 V2
IN YNl ) YNN VN
En forma de matriz:
[I]=[v]v] (2.49)

Las matrices [Z] y [Y] son inversas una de la otra, ademas de relacionar los voltajes y
corrientes totales en cada puerto.

La dificultad practica de los circuitos a bajas frecuencias en una red de muchos elementos
es tener corto circuito o circuito abierto en todos los puertos excepto uno y cumplir esa
condicion para cada uno de los voltajes y corrientes, como se muestra:

V1 Z11 212 ZlN |1
V, | | Zy o
V,, Zy, o Zyw |l O
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De forma mas clara, lo podemos expresar:

V=2, +Z,l,+...+Z, 1

1,20

El procedimiento en la matriz de admitancias es similar.

Ahora bien, para determinar cada uno de los elementos de [Z] o [Y] usamos las
ecuaciones (2.48) y (2.49), podemos deducir que Z;; y Y;; son:

7 =i , (2.50) Y; =t . (2.51)
I {1 =0parake j I\, =0parakej

En suma, la ecuacion (2.50) establece que Z;; puede ser encontrada al alimentar el puerto
j con una corriente [;, abriendo los demas puertos (cumpliendo con I, = 0 para k # j), de
esta forma podemos medir el voltaje en el puerto i . Cuando todos los puertos estan en
circuito abierto menos el i, tenemos la impedancia de entrada Z;; vista desde éste puerto.
Z;; es la impedancia de transferencia del puertoj al i cuando todos los demas estan en
circuito abierto. De igual modo, con la admitancia Y;; [39].

2.4.2. Matriz de dispersion S

En frecuencias de microondas hay problema practico, cuando intentamos medir los
voltajes y corrientes. Para solucionar esto, tenemos que la matriz de dispersion S, la que
involucra voltajes de las ondas incidentes y reflejadas es mas adecuada para la medicion
directa. La utilidad de la matriz S se basa en la existencia de los acopladores
direccionales que permiten medir V* y V-, relativamente mas facil.

La matriz de dispersion es una descripciébn completa de una red que se ve en sus N
puertos, también relaciona voltajes de las ondas incidentes en los puertos con las ondas
que son reflejadas.

Considere una red de N puertos ilustrada en la Figura 2.16, donde V,;} es la amplitud de la
onda incidente en el puerto ny V,;- es la amplitud de la onda reflejada desde el puerto n.
La matriz de dispersion, o matriz [S] es definida por los voltajes de ondas incidente y
reflejada como:
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V17 S11 SlZ SlN V1+
V2_ — S21 V2+

S N1 S NN 1
Vi Vx|

v-l=[s]v'] (2.52)

Un elemento especifico de la matriz puede estar determinado por:

S.. = ! . .
y (2.53)

j V=0 parak j

De la ecuacion anterior podemos interpretar que S;; se encuentra cuando alimentamos el
puerto j con una onda incidente de voltaje I/j+ y midiendo la amplitud de la onda reflejada

V;” que sale del puerto i. Las ondas incidentes en todos los puertos excepto en el puerto j-
ésimo son cero, lo cual significa que estan terminadas en una carga acoplada para evitar
reflexiones. Asi mismo, S;; es el coeficiente de reflexion siendo visto en el puerto i ,
cuando todos los demas puertos estan terminados en carga acoplada y S;; es el
coeficiente de transmisién del puerto j al puerto i, cuando todos los demas estan
terminados en carga acoplada [39].

Consideremos que para la matriz S generalizada solo se tienen dos puertos como se
muestra en la Figura 2.17, en donde se muestran las sefiales de microondas que entran y
salen de los puertos. Cuando una onda incide en alguno de los puertos, parte de la sefial
se transmite y otra es reflejada a través de la componente. Para determinar S;, dividimos
el campo eléctrico reflejado en la entrada entre el campo incidente de la entrada, cuando
a la salida no entra ninguna sefial, es decir que estad acoplada. Entonces, S;; €s un
coeficiente de reflexién, porque b, y a; son campos eléctricos y S,, es muy similar a S;4,
sélo que este coeficiente es visto desde la otra direccion.

De modo parecido, S,; es el campo eléctrico reflejado de la salida dividido entre el campo
incidente de la entrada, cuando no hay sefial incidente en la entrada. Es decir, S,; €s un
coeficiente de transmisién el cual relacionamos con la ganancia o pérdidas de insercion
de la componente.

Analogamente, S;, es el coeficiente de transmision relacionado con el aislamiento de la
componente, nos dice qué tanta potencia se fuga de la componente en una direccion
equivocada [40].
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S, =—+ Coeficiente de reflexién en la entrada

a
a1 bl b
— — . .
o ———0 S, =—% Ganancia/Perdida
al
[s]
° — L o S _h Aislamiento
o o a,
a
1 2
b - . ,
S,,=—% Coeficiente de reflexion en la salida
a;

Figura 2.17: Parametros S de un bipuerto [40].

2.4.2.1. Modificacidon de la matriz S

Cuando conectamos una impedancia Z; como se muestra en la Figura 2.18, la matriz [S]
cambia. Para calcular [S] modificada, debemos seguir varios pasos.

—
iy

a) b) c)

Figura 2.18: Pasos para conectar una carga Z, a un transistor.

a) Transformamos de [S] a [Y]: Cuando trabajamos en microondas, la matriz [S] es
2x2, ya que para hacer el analisis de la red se toman en cuenta solamente los
nodos externos, como se observa en la Figura 2.18a.

(1S, M1+S,,)+S,,S 25

Y,. =Y 11 22 12921 VY, "

11= Yo (1+511)(1+ 522)—512521 (2.54) 12 0 (1+511)(1+322)—312521 (2.55)
25 (1+5,,)1=S,,)+S,,S

Yo ==Y, 2 Y..=Y 11 22 12921

N 0 (1+ Sll)(1+ S22)_812521 (2:59) # ° (1+ 811)(1+ 822)_312821 (2:57)

b) Se forma una matriz [Yinefinidal: Si deseamos agregar una carga, primero se definira
una nueva matriz de 3x3 que no esté conectada a nada como se muestra en la
Figura 2.18b. Para hacer ésta matriz se toman como base los elementos de [Y] ..
La suma de los elementos de cada renglén y columna debe ser cero.
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Y11 le _Y11 _Y12
[Yindefinida]: Y21 Yzz _Y21 _Yzz (2.58)
_Y11 _Y21 _Y12 _Yzz Y11 +Y12 +Y21 +Y22

c) Se define [Yeql : En esta matriz, tomamos en cuenta la carga Z, ilustrada en la
Figura 2.18c.

Y11 Y12 _Y11 _Y12
[Yext ] = Y21 Y22 _Y21 _Yzz (2.59)
_Yn _Y21 _Y12 _Y22 Y11 +Y12 +Y21 +Y22 +Y|_

d) Se reduce [Yeql a [Yjloxe: Como el puerto 3 es un puerto interno, no es de nuestro
interés en la matriz [S] modificada y volvemos a una matriz 2x2.

Yo} a[Yere s
[YI] ]2x2 = [Ylj LX3 o Xt[Y’B ] =) (260)
ext 13,3
e) Pasamos de [Y ] a[Z]
Y Y
Z,.= n22 (2.61) Z,=- 2 (2.62)
. YnllYn22 _Yn12Yn21 o YnllYn22 _Ynlen21
Y Y
Z, =— n21 (2.63) Z,,= i (2.64)
“ YnllYn22 _Yn12Yn21 # YnllYn22 _YnlenZI
f) Por dltimo, se pasa de [Z] a [S]
(211 - Zo )(Zzz + Zo)_ Z12221 ZZ0212
11n = (2.65) SlZn =
(le + Zo)(zzz + Zo)_ lezzl (le + Zo)(zzz + Zo)_ Z12221
(2.66)
— 22,2, (2.67) Sy = (Z11 + Zo)(zzz -Z, )_ 2,2y (2.68)

S n
“ (le+zo)(zzz + Zo)_212221 (211+Zo)(zzz +Zo)_212221

2.4.3. Matriz de transmision ABCD

Las representaciones de los parametros [Z], [Y] y [S] son usadas para caracterizar una
red de microondas con un nimero arbitrario de puertos, pero en la practica muchos redes
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estan conectadas en cascada de dos o mas puertos. En estos casos es conveniente usar
una matriz de transmision de 2 x 2, también conocida como matriz ABCD para cada red
de dos puertos.

La matriz ABCD esta definida por las corrientes y voltajes totales, como se muestra en la
Figura 2.19a y con las ecuaciones:

e T
. a— —
Port * J 4 B * ., Port
1 - ! c D -
—— S — —

(a)

_O_ _O_
+ " 4, B + , 4, B, + ”
-t c, D -2 Cy, D, -3

(b)

Figura 2.19: a) red de dos puertos b) conexion en cascada de dos puertos [39].

V, = AV, +BI,,
|, =CV, +Dl,,

\'A A BV,
= . (2.70)
I, C DI,
Cabe destacar que la corriente I, sale del puerto 2 es la misma que entra a la siguiente

red, debido a que son elementos en cascada como se ve en la Figura 2.19b, o bien
podemos reemplazar I, con (-1).

(2.69)

O en su forma matricial como:

Al tener elementos en cascada, los parametros ABCD totales son el resultado de
multiplicar los pardmetros ABCD individuales de cada bipuerto:

el R R

C D C, b, Cy Dy

Tenemos que N es el nUmero de elementos conectados y se deben poner en el orden que
se encuentran conectados debido a que la multiplicacién de matrices no es conmutativa
[38], [39].

La Tabla 2.2 nos muestra algunos circuitos Utiles para redes de dos puertos y sus
matrices ABCD correspondientes:
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Circuit ABCD Parameters

4d=1 B=2
C=0 D=1

[

o o
o [«]
~
.
(I
[wi-}
|

Z p A = cos L B = jZysin pe
.
- o C = j¥ysin e D = cos gt
o N:1 °
t=N B=0
=10 :l
N
= =l
@ h o A=14 2 =L
[ 3 A
¥a Yi¥a Y
C=h+h+—2 D=1+
. o 3 3
Z HE
f=1+2L B:Zl-—zq+#
23 - Z3
c= - D=1422
2 2

Tabla 2.2: Redes de dos puertos y sus matrices ABCD correspondientes [39].

2.4.3.1. Conversion de matriz S a ABCD

Se puede convertir la matriz [S] a la matriz de parametros ABCD de la siguiente forma:

(1+ 811)(1_ Szz)"’ S12821 (1"' 811)(1+ Szz)_ S12821

A - B=7 2.72

2821 ( ) 0 2821 | )

Co 1 (1-5,)1-5,,)-5,,5, (2.73) D= (LS, ML+ S5,) =515, (2.74)
Z, 25,, 252

2.5. Ruido en los circuitos de microondas

El ruido es un factor producido por una sefial aleatoria que “contamina” los circuitos y
sistemas. Es producido por flujo de cargas en un tubo de electrones o en un dispositivo de
estado solido, la propagaciéon a través de la ion6sfera o algin otro gas ionizado, pero
bésicamente a las vibraciones causadas por una temperatura diferente del cero absoluto.
El ruido también puede ser introducido por factores externos o por el mismo circuito. Es
importante que el nivel de ruido no rebase el nivel de la sefial de informacién, pero es util
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para saber qué nivel minimo de sefial debemos tener para que el ruido no sea superior a
ésta [40].

2.5.1. Temperatura equivalente de ruido

Si una fuente de ruido (térmica o no) es blanca, de tal manera que la potencia de ruido no
es una funcién fuerte de la frecuencia en la banda de interés, esto puede ser modelado
como una fuente térmica de ruido equivalente y caracterizada con una temperatura
equivalente de ruido.

Con la Figura 2.20 podemos definir la temperatura equivalente de ruido. En primer lugar,
consideremos un amplificador con ruido (a temperatura ambiente), con un ancho de
banda B y ganancia G, que en la Figura 2.20a se acopla a la entrada con una resistencia
ideal sin ruido, es decir que no hay potencia de ruido en esa entrada (P = kBT), donde
k = 1.38 x 1023 constante de Boltzman. A la salida hay una potencia de ruido que sera
debida al ruido generado por el amplificador Pg,; # 0.

Después consideraremos un amplificador sin ruido (ideal), con un ancho de banda B y
ganancia G, mostrado en la Figura 2.20b tiene una resistencia de fuente acoplada con la
entrada y asi, P = kBT, # 0 y en la salida tendremos una potencia de ruido causada por
la resistencia de alimentacion Py, = kT.BG.

Con estos dos circuitos podemos hacer una comparacion de las potencias de salida P,
las cuales deben ser iguales en los dos modelos. Dicha condicion se cumplira para un
solo caso: en el modelo de la Figura 2.20b debemos calentar la resistencia de
alimentacién hasta que la potencia de salida Pg,; del amplificador de la Figura 2.20a y
2.20b sean iguales, dicha temperatura es conocida como temperatura equivalente de
ruido, T, [39].

P |
T =\8e 275)
Ps,,l Psal = G!\'Tt.B
— —

o

Noiseless
amplifier

Noisy
amplifier

(a) (b)

Figura 2.20: Definicion de temperatura equivalente de ruido [39].
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2.5.2. Figura de ruido

Anteriormente, vimos cOmo se caracterizaba una componente ruidosa en microondas, a
partir de la temperatura equivalente de ruido. Existe una forma alternativa de hacerlo y es
a través de la figura de ruido de la componente, la cual vamos a definir como la
degradacién de la relacién sefial a ruido (Signal to Noise Ratio, SNR) entre la entrada y la
salida de la componente. La relacion entre la potencia de la sefial deseada y la potencia
del ruido no deseada se conoce como relacion sefial a ruido SNR. Cuando el ruido y la
sefial deseada son aplicados a la entrada de una red sin ruido, ambos, el ruido y la sefal
seran amplificados o atenuados por el mismo factor de manera que la sefial a ruido no
cambiara.

R
AV
Ty=290K Noisy
@ network R
G, B, T,
—_— —
Penr=SentNent Psa=SsartNsal

Figura 2.21: Figura de ruido en una red con ruido [39].

Sin embargo, si la red tiene ruido, la potencia de ruido en la salida se incrementard mas
que la potencia de la sefial de salida y eso provocara que la relacion sefial a ruido
decrezca. La figura de ruido, F, es la medida de la reduccion de la relacion sefal a ruido,
definida como:

— Sent/Nent >1
SsaI/NsaI

Donde S,,:, Non: SON las potencias de la sefial y el ruido en la entrada y Sg,;, Ngg; SON las
potencias de la sefial y el ruido en la salida. Por definicion, se asume que la potencia de
ruido en la entrada es la potencia de ruido cuando se acopla un resistor a T, = 290 K, esto
es P = kBT,.

(2.76)

En la figura 2.21 se muestran las potencias de la sefial S,,; y del ruido N,,; alimentadas
por una red con ruido de dos puertos. Como se menciond anteriormente la red se
caracteriza con la ganancia G, el ancho de banda B y la temperatura equivalente de ruido
T.. En la entrada tenemos una potencia de ruido igual a P, = kBT,, pero en la salida la
potencia de ruido es la suma de la potencia de ruido a la entrada y la producida
internamente: Py, = kB(T, + T,). La potencia de la sefial de salida es P, = GP..

Usando la ecuacion (2.76) la figura de ruido es:
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_ R kBG(Ty+Te) T,
kT.B  GPR T,

>1. (2.77)

Resolviendo la ecuacion (2.77) para T,:
T, =(F-1JT,. (2.78)

Cabe destacar que la definicibn de figura de ruido es determinada por una fuente de
entrada acoplada y para una fuente de ruido equivalente a una carga acoplada a
temperatura T, = 290 K. Podemos caracterizar el ruido de una componente por medio de
la figura de ruido o la temperatura equivalente de ruido, que son intercambiables [39].

2.6. Conclusiones

En sintesis, podemos decir que para el andlisis de los circuitos de microondas que operan
en una frecuencia arriba de 1 GHz, utiliza las ecuaciones de Maxwell debido a que la
longitud de onda es similar al tamafio de los dispositivos. Este es el punto de partida que
nos permite resolver problemas de ingenieria concernientes a muchos sistemas de
comunicacion actuales que funcionan a altas frecuencias y en los cuales los circuitos
eléctricos se comportan de acuerdo con las ecuaciones de Maxwell.

I.  Las ondas eléctricas y magnéticas eran consideradas estéaticas, pero gracias a la
nueva interpretacién que le dio Maxwell a la ley de Ampére se descubrié que los
campos electromagnéticos se generan uno a partir de otro, comenzando por el
campo eléctrico.

II. En la frontera de dos medios diferentes, las componentes perpendicular y
tangencial de los campos eléctricos y magnéticos se comportan de forma
diferente. Para los conductores perfectos los campos son cero.

Il. La linea coplanar usada en este trabajo, es ideal debido a la facilidad de
fabricacion y puede operar de 0 hasta 160 GHz y con gran ancho de banda a
diferencia de las guias de onda. La desventaja de la linea coplanar es que tiene
gran atenuacion (3 dB/cm).

IV. En las lineas de transmision tiene diferentes pardmetros que la caracterizan,
como: la impedancia caracteristica Z,, la atenuacion a, la constante de fase p.
Para caracterizar las reflexiones en la linea se utiliza la relacion de onda
estacionaria, VSWR. El VSWR es la relacién entre el voltaje maximo y voltaje
minimo, donde VSWR = 1 para un sistema acopladoy VSWR > 1 para un sistema
desacoplado.

V. El ruido es un problema en todos los sistemas de comunicaciones, y en
microondas el efecto del ruido para el desarrollo de los sistemas es critico, asi
gue tenemos dos parametros que nos sirven para medirlo, estos son: la figura de
ruido y la temperatura equivalente de ruido.
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3. Parametros basicos de los
amplificadores de bajo ruido.

En microondas, hay varios factores determinantes que caracterizan el funcionamiento de
los dispositivos, entre ellos el ruido, inherente en cualquier sistema de comunicaciones.
Ademas, existen los figuras de mérito que evaluaran las capacidades y el desempefio de
los amplificadores, por medio de cantidades que nos permitirdn compararlos con otros
dispositivos y poder elegirlos de acuerdo a nuestras necesidades.

Entre los parametros mas importantes estan: la estabilidad, la ganancia, las frecuencias
de operacion y la figura de ruido minimo, que seran descritos en este capitulo para
entender su importancia en los amplificadores de bajo ruido y finalmente se hara una
comparacion de los transistores para determinar cual es mas adecuado a las necesidades
de este trabajo.

3.1. Estabilidad

Los transistores de microondas, generalmente, son capaces de amplificar la potencia u
oscilar. Si el transistor en el circuito oscilara o no, depende del transistor (es decir, en los
valores de los parametros de pequefa sefial en la frecuencia de operacién bajo ciertas
condiciones de polarizacién), y de las impedancias de fuente y carga.

Si deseamos usar el transistor para amplificar sefiales, la oscilacién no es deseada. Por lo
tanto, debemos conocer las condiciones para las cuales se produce oscilacién y tratar con
la estabilidad del transistor.

Un transistor es incondicionalmente estable si no oscila, sin importar el valor de la fuente
de entrada ni la impedancia de carga o cualquier componente pasivo en la entrada o
salida del transistor. Por otro lado, si el transistor oscila para ciertas fuentes y cargas que
puedan producir oscilaciones, el transistor es condicionalmente estable.

El comportamiento de un transistor se puede describir por el factor k o condicion de
Rollet:

K = 1- ‘311‘2 - ‘322‘2 * ‘A‘z

>1, (3.2)
2‘812821‘
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Donde,
A/ =18,,8,,—S,,8,<1. (3.2)

Para k > 1, el transistor es incondicionalmente estable y para k < 1 es condicionalmente
estable, es decir que pueden ocurrir oscilaciones no deseadas: esta condicién hace que el
transistor sea potencialmente inestable [46].

3.2. Ganancia

La capacidad que tiene el transistor para amplificar corrientes y voltajes, sirve para
entregar mas alta potencia a la carga que aquella recibida de la sefial de la fuente. Esta
propiedad es conocida como ganancia. Dicho parametro, generalmente es la relacion
entre una potencia P, entregada desde la salida del transistor a la carga entre la potencia
P; entregada desde la fuente de entrada a la entrada del transistor. Como muchos
problemas de ingenieria, en la practica es dificil acoplar simultaineamente la sefial de la
fuente con el transistor y el transistor con la carga porque influyen en la transferencia de
potencia. Para que un transistor pueda ser usado como amplificador, debe ser
incondicionalmente estable, por ésta razon existen diferentes definiciones cominmente
usadas para caracterizar los transistores de microondas [46].

En la Figura 3.1 observamos una red de dos puertos con una fuente de voltaje V;, la
impedancia de fuente Z; y una carga Z;, que son arbitrarias que esta caracterizada por la
matriz de dispersion [S]. A partir de esto, daremos tres tipos de ganancia de potencia en
términos de la matriz de dispersion de la red de dos puertos y con los coeficientes de
reflexion, I y I, de la fuente y de la carga [39].

V”U'lﬂ-» [S] -<—|]_[U'”’§ )
z Z
| (W= 37

1—.i l_lm[ rJ'_

Figura 3.1: Red de dos puertos con una fuente y carga arbitrarias [39].

v' Ganancia(G = P,/P;,): es la relacion de potencia disipada en la carga Z, y la
potencia entregada en la red de dos puertos.

v' Ganancia disponible (G, = P,,n/Pavs): €S la relacion de la potencia disponible de la
red y la potencia disponible de la fuente.

v' Ganancia del transductor (Gr = P, /P,,s): €s la relacion de potencia disipada en la
carga Z; y la pontecia disponible en la fuente.
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Las definiciones anteriores dependeran de como estén acopladas la fuente y la carga; si
la entrada y la salida de la red de dos puertos estan acopladas conjugadamente
tendremos que la ganancia se maximizara G = G, = Gr.

En la Figura 3.1 podemos ver el coeficiente de reflexion viendo hacia la carga que es:

Z -7
=-=-° (3.3)
Z +Z,
Mientras que la que el coeficiente de reflexion viendo hacia la fuente es:
Zs B Zo
S ' (3.4)
Zy+ 7,

Donde Z, es la impedancia caracteristica de referencia para los pardmetros de dispersion
en la red de dos puertos.

Generalmente, la impedancia de entrada estar4 desacoplada con un coeficiente de
reflexion dado por [;,, determinado por el analisis siguiente. De la definicion de los
parametros de dispersion tenemos que V;t = IV, , entonces:
Vi =5V 1+ + S12V2+ = S11V1+ +S,0V, (3.5)
V, = 821\/1+ + S22V2+ = S21V1+ +S,,I0V,, (3.6)

Eliminamos V; de la ecuacion (3.5) y resolvemos para V; /V;, resulta:

F. = \i = S -+ SlZS
in V1+ 11 1_ S

2l — Zin—2,
AL Zin+ 4

(3.7)

En donde Z;, es la impedancia vista en el puerto 1 para una red acoplada. De forma
similar, el coeficiente de reflexién visto en el puerto 2 cuando el puerto 1 esta terminado
en Z; es:

— VZ_

=2 =5,+ = -, 3.8
out V2+ 22 1_ SllrL ( )
Usando un divisor de voltaje:
V=V izvf +V, :V1+(1+rin) (3.9)
L+ 72,
Resolviendo (3.7) para Vi~ en términos de V; resulta:
Ve (1-T)
Vi=1s_*& 78/ 3.10
' 2 (1_F5En) ( )
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La potencia promedio entregada a la red es determinada de la siguiente forma:

o) ) o

8ZO P'_ 1—‘Srin ‘2

I:>in = i 1+
27,

Usando la ecuacién (3.10) podemos deducir la potencia entregada a la carga es:

2
P = ZZZO (1—\FL\2) (3.12)

Resolviendo para V, en (3.6), sustituyendo (3.12) y usando (3.10), tenemos:

i 2
I A ot VA A ot
" 220 ‘1_82211‘2 820 ‘l_szzrl_‘z‘l_rsrin‘z

(3.13)

La ganancia puede ser expresada como:

R s
M o

La potencia disponible de la fuente, P,,, €s la potencia maxima que puede ser entregada
a la red, siempre que la impedancia de entrada de la red esté acoplada conjugadamente.
Lo cual resulta de (3.11) en:

V[ perf

P.=P| .= .
LW T 87, 1_‘1“5‘2

avs in

(3.15)

Del mismo modo, la potencia disponible de la red, P,,,, €S la maxima potencia que puede
ser entregada a la red, asi de (3.13):

Vs henhen

Pon =Pl - . (3.16)
L= out * 2
820 1-8,,ou| 1-TT;, .
Y de (3.16) evaluamos I;,, para I} = I;;;, y de (3.7) resulta:
2 2
2 =S, I (1— I )2
1-TL,[ = LS - | R (3.17)
T =Tou P— SZZF out

Simplificando P,,,,, es:
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2 S 2 —F 2
Pon = L/; Sa E d 2\ (3.18)
o 1Sl L[

Es importante mencionar que las potencias P,,s Y P,n pueden ser expresadas en
términos del voltaje Vs, que es independiente del la carga o la entrada.

Usando (3.17) y (3.18) la ganancia disponible sera:

_ I:)avn _ ‘821‘2(1_‘FS ‘2)
PR, 1msn o) o

De (3.13) y (3.14) la ganancia del transductor es:

o _ P S/l h-r) 20
T 2 2 :
Pavs ﬂ— rsrin‘ FL— SZZFL‘

Si no existe reflexion en la entrada y salida debido a un excelente acoplamiento ocurre un
caso especial de la ganancia del transductor. Puesto que, I}, = I = 0, (3.20) se reduce a:

G, =[S,,". (3.22)

Otro caso especial es la ganancia del transductor unilateral Gy, porque S;; =0 0 tan
pequefio que es despreciable. Esta caracteristica es comdn en los transistores. De la
ecuacion I}, = S;; cuando S;, =0, (3.20) resulta en una ganancia del transductor
unilateral:

SR )
_Sa : )
P'_Sllrs‘ ‘1—3221—‘,_‘

U (3.22)

3.3. Frecuencias caracteristicas f.y fiax

En microondas, es muy importante tener en cuenta dos frecuencias que determinaréan el
funcionamiento de nuestro dispositivo, éstas son: la frecuencia de oscilacion f:, Y la
frecuencia de corte f.. La frecuencia maxima de oscilacion f,,s, €s aquella a la cual la
ganancia unilateral es la unidad. Por esta razon, f,,s:, €s la maxima frecuencia en que un
transistor sigue brindando ganancia.

La frecuencia de corte f, se relaciona con la ganancia de corriente en corto circuito de S,;
y también es conocida como producto de ganancia-ancho de banda. Dicha ganancia se
puede definir como la relacion de la corriente de salida de una sefial pequefia y la
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corriente de entrada del transistor cuando la salida est4 en corto circuito. La ganancia de
corriente es dependiente de la frecuencia, y su magnitud en frecuencias altas, para
cualquier transistor, tiene una pendiente de —20 dB/ década [46],[47].

3.4. Figura de Ruido minima

Cuando un transistor lo usamos para amplificar sefiales es inevitable que ademas de la
sefial que recibe a su entrada, también amplifique el ruido ya que dichos dispositivos son
incapaces de distinguir la sefal del ruido y asi separarlos. El ruido que llega a la entrada
del transistor es debido a factores externos, pero se debe tomar en cuenta que un
transistor, como cualquier circuito electrénico, genera ruido y ésta sera una componente
adicional. Al producirse ruido en el transistor y si la relacién sefal a ruido es pequefia,
éste pardmetro debe mantenerse lo mas pequefio posible. El parametro que nos ayuda a
medir el ruido intrinseco del transistor se conoce como figura de ruido [46].

La figura de ruido de una red de dos puertos depende de la admitancia de fuente,
Y, = Gs +jBs :

I::Fmin—i_&
G

S
Donde representamos la figura de ruido a través de F,,;,, que es la figura de ruido minima
posible cuando tenemos que Y,,; = Gope +jBop: €Sta a la entrada del puerto y R,

resistencia de ruido. Con estos parametros queda caracterizada la figura de ruido [5].

2

Y, —Y

opt

(3.23)

3.5. Comparacion de los transistores

Gréfica de la Frecuencia vs. Figura de ruido [47]:

En la gréafica, podemos observar el comportamiento de la figura de ruido minima (Fq,) de
los transistores mas populares. La rango de frecuencias de operacion es de 1 a 20 GHz y
el rango de la Figura de ruido minima es de 0 a 2dB.

La mayoria de estos transistores tienen una figura de ruido menor a 0.8 dB @ 8 GHz,
pero al aumentar la frecuencia de operacién su figura de ruido crece drasticamente. Sin
embargo, el Unico transistor con menor figura de ruido en el rango de frecuencias definido
anteriormente es el HEMT pseudomorfico basado en GaAs, de manera que es Optimo
para trabajar con aplicaciones de bajo ruido a frecuencias altas.
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Gréfica de frecuencia vs. Potencia de salida [47],[40]:

En esta gréfica podemos observar, el comportamiento de la potencia de salida del
MESFET y el HEMT, principalmente. EI| MESFET basado en GaAs, no tiene una buena
potencia de salida a altas frecuencias. Por otra parte, el pHEMT basado en GaAs
presenta una mejor potencia de salida en el rango de frecuencias de 1 a 18 GHz. Sin
embargo los BJTs, son ideales para aplicaciones que requieren una alta potencia de
salida, aunque su rango de operacién no es muy amplio.
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3.6. Conclusiones

Existen diversas aplicaciones donde se utilizan los transistores modernos, como
amplificadores, mezcladores, osciladores, conmutadores, filtros activos y cambiadores de
fase. Hay pardmetros que nos sirven para caracterizar el buen desempefio de un
dispositivo o sistema son: la estabilidad, la ganancia, las frecuencias de operacion y el
ruido minimo. Estos parametros se conocen como figuras de mérito y cambian segun los
requerimientos de cada dispositivo y/o sistema.

La prioridad de pardmetros varian segun la aplicacién, en el caso de los amplificadores le
daremos mas importancia a la figura de ruido en la banda de trabajo y a la ganancia.

I.  Uno de los transistores que mas se ha popularizado es el MESFET, debido a que
ésta tecnologia se ha estudiado y comercializado bastante permitiendo que los
costos se reduzcan. Sin embargo, en frecuencias altas su figura de ruido y la
ganancia no son buenas (1.2 dB,0.5W @ 15 GHz).

II. En la gréfica de la frecuencia vs. figura de ruido, podemos observar los
transistores pHEMT basados en GaAs, son los que presentan la figura de ruido
méas baja (0.5 — 0.6 @ 14 — 18 GHz) en las frecuencias que nos interesan. Ademas,
presentan una ganancia de salida buena (14 dB).

[ll.  La ganancia de un amplificador depende del acoplamiento entre la fuente, el
transistor y la carga. Para obtener la ganancia méxima de salida, se debe acoplar
conjugadamente la impedancia de salida del transistor y la impedancia de carga
(ZL = Zoue)-

IV. La sefal resultante de un amplificador, basado en un transistor, es la suma de la
sefal de entrada, el ruido y el ruido intrinseco, éstas sefiales son amplificadas de
igual manera, por lo tanto debemos mantener el ruido intrinseco lo mas bajo
posible. Cuando elegimos un transistor, la ganancia y la figura de ruido minima en
cierta banda de frecuencias estan determinadas por éste. De lo anterior, se tiene
gue una figura de ruido minima y una potencia de salida alta son condiciones que
no se cumplen para un transistor simultaneamente.
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4, Disefno del amplificador basado
en una linea coplanar.

En el capitulo 1 se menciond que en los receptores es muy importante amplificar la sefial
porque cuando ésta viaja por el medio de transmision es afectada por el ruido y se
atenua, por lo tanto la sefial que recibe la antena es muy pequefia. Asi que al llegar al
receptor, la amplificacion se debe realizar por medio de un amplificador de bajo ruido
puesto que los siguientes elementos (mezcladores y filtros) generan ruido en exceso y el
amplificador también genera ruido interno. Si reducimos el ruido en el receptor 10 veces,
en el transmisor también podemos reducir la potencia 10 veces. A causa de esto, la
eleccién de un amplificador de bajo ruido en el sistema receptor es critico en el disefio de
un sistema de microondas.

El avance de la tecnologia de semiconductores ha permitido desarrollar transistores para
microondas con una figura de ruido muy baja y alta ganancia, como los pHEMT que han
llegado a presentar una figura de ruido de 5.45 dB y una ganancia de 12.1 dB en la banda
V (40-75 GHz) [20]. Gran porcentaje de los circuitos de microondas, como amplificadores,
son disefiados con lineas microcinta y el procedimiento se ha documentado ampliamente.
Una de las ventajas de fabricar los circuitos en la microcinta es que mediante el proceso
de fotolitografia, los disefios complejos son mas faciles de realizar, sin embargo tiene
grandes pérdidas (3 dB/cm).

En este capitulo se describen los requerimientos de nuestro amplificador de bajo ruido y
con base en ellos se disefiaran las redes de entrada y salida. Ademas se conoceran las
especificaciones del transistor, proporcionadas por el fabricante, que elegimos para
conocer las caracteristicas y condiciones de éste a la frecuencia de operacién. Después
se hara la comparacion de los resultados obtenidos para verificar que cumplan con los
requerimientos iniciales.

4.1. Especificaciones del diseno

En la Figura 4.1 se ilustra el espectro electromagnético a partir de 10° Hz hasta 10'° Hz
donde podemos observar algunas de las aplicaciones mas comunes para diferentes
ordenes de magnitud. El rango de rafiofrecuencia (RF) se encuentra entre las frecuencias
de 300 kHz a 300 MHz, que contiene los rangos de frecuencias medias (MF, Medium
Frequency), altas frecuencias (HF, High Frequency) y muy altas frecuencias (VHF, Very
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High Frequency). En la radiofrecuencia se pueden utilizar transistores, tubos de vacio y el
cableado convencional y puesto que el ruido ambiental es muy grande a esas frecuencias,
el ruido interno de los dispositivos puede ser despreciado. En cambio, a frecuencias méas
altas el ruido ambiental disminuye asi que el ruido interno es un parametro que debemos
tomar en cuenta.

Television VHF

Radio mévil Transmision de radio FM
Radio de onda corta Radio movil Luz visible
Transmision de radoAQ Television UHF Comunicaciones por fibra optica
% ‘ ‘ ‘ ! ‘ ‘ ‘ ﬁ Microondas ﬁ %\ ‘ \
< % ’
e D B T
1 MHz 10 MHz 100 MHz 1 GHz 10 GHz 100 GHz 10% 10%| 10%
MF HF VHF UHF SHF EHF
300 m 30m 3m 30 cm 3cm 3 mm 1 ym

Longitud de onda

Figura 4.1: Espectro electromagnético.

En la banda Ku que forma parte del rango de frecuencias super altas (SHF, Super High
Frequency), la mayoria de los servicios en México segun el IFETEL (Anexo B) [48], son
de comunicacion satelital y comunicaciones punto-punto y punto-multipunto en enlaces
de microondas. Como es un sistema de comunicacién requiere un transmisor y de un
receptor que tenga una antena para captar las sefiales.

En la banda Ku (12a 18 GHz), una de las principales aplicaciones es la television satelital.
La antena receptora en este tipo de sistemas generalmente es parabdlica, como se
muestra en la Figura 4.2. En el foco de la antena se encuentra el bloque amplificador de
bajo ruido (LNB, Low-Noise Block Converter). EI LNB recibe la sefial proveniente del
satélite, luego la pasa por el amplificador de bajo ruido, la baja a una frecuencia
intermedia y finalmente la amplifica una vez mas para pasarla a los siguientes elementos
del sistema.

/ Banda Ku (12-18 GHz)

e

Mezclador

Filtro y Blogue de
> convertidor —— Fl —
De bajada 70 MHz

Reflector
parabdlico

Amplificador Amplificador l
de frecuencia
intermedia

Receptor de corneta Amplificador
y polarizador de bajo ruido

Oscilador Selector Re-mod.
sintonizable de canal de AM.

Oscilador local

Bloque Amplificador de Bajo Ruido Receptor satelital =
D 5
(o]

Figura 4.2: Diagrama de bloques de un receptor de television satelital.
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Como se menciond anteriormente, el amplificador de bajo ruido es crucial para que la
sefal llegue adecuadamente a su destino. Es muy importante que se tenga una buena
ganancia y un ruido minimo en el amplificador, ya que en esta etapa el ruido influye en el
ruido total del sistema.

Estos son los requerimientos generales para el disefio de nuestro amplificador que debe
operar a una frecuencia central del 15 GHz:

e Frecuencia central: 15 GHz

e Ganancia: mayor a 11 dB

e Figurade ruido: menor que 0.65

e Relacién de onda estacionaria: menor a 1.5 en la entrada y menor a 3 en la
salida

Aunado con la alta ganancia y el bajo ruido se puede pensar que los siguientes
dispositivos del sistema receptor como mezcladores Yy filtros, se conecten en cascada. La
relacion de onda estacionaria menor a 1.5 permite que el nivel de acoplamiento en la
banda de trabajo sea aceptable.

4.1.1. Estabilidad incondicional

Una de las primeras condiciones con las hay que cumplir es asegurar la estabilidad
incondicional del transistor en la frecuencia de operacién. Debemos calcular el factor k,
mediante los parametros S del transistor (Anexo A) y con ayuda de las ecuaciones (3.1) y
(3.2). Recordemos que la frecuencia central es de 15 GHz.

‘A‘ = ‘811522 - S12821‘
‘A‘ = ‘((0.5841470)(0.334 —171°)) - ((0.089£ —39°)(3.296 £ — 240))‘
‘A‘ =0.188<1

1 [Sy ~[Suaf + A7
2812821
 _ 1-10.58147°" -[0.332 1717 +[0.188
- 2((0.0892 —39°)(3.296 ~ — 24°))
k=1

k

‘ 2

Dado que |Al<1 y k=1, podemos concluir que no se cumple la estabilidad
incondicional, puesto que se deben satisfacer las dos condiciones. Falta lograr que k sea
mayor que 1. Para lograr que se cumpla dicha condicion, debemos modificar los
parametros S del transistor debido a que el factor k solo depende de estos como se ve en
la ecuacion (3.1).
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Para cambiar los pardmetros S, emplearemos el método descrito en la seccién 2.4.2.1.
donde se agrega un elemento inductivo Z; en serie con la fuente del transistor. Este
inductor es calculado por medio de una simulacion en el software AWR donde obtenemos
el valor de L = 0.0179 nH. Se vario el valor hasta encontrar la estabilidad en la frecuencia
central. Y ahora recalcularemos el valor de la matriz S para confirmar lo mostrado en la
simulacion.

X=2#fL @ 15 GHz

Drenaje D
Compuerta G
o
Fuente S
0.0179 nH

Figura 4.3: Red modificada mediante un inductor en serie con la fuente.

Calculamos la nueva matriz de pardmetros S con las ecuaciones (2.54) a (2.68) para una
frecuencia de 15 GHz, después de haber agregado un inductor de L = 0.0179 nH y con
una linea con impedancia caracteristica de Z, =50(Q. Para mayor facilidad, esas
ecuaciones son programadas en MATLAB resultando:

[ ]_ 0.59151° 0.0762£-19°
"7 13.3486/-23° 0.3642/-165.5°

Ahora tomando en cuenta el inductor conectado a la fuente del transistor con las
ecuaciones (3.1) y (3.2), volveremos a calcular el determinante de la nueva matriz S y el
factor k y su valor es confirmado mediante la simulacion en AWR, como se muestra en la
Figura 4.5:

A|=0.1204 <1
k =1.045>1

Después de corroborar que ahora ya se cumple la estabilidad incondicional a la frecuencia
deseada, es necesario que se cumpla en toda la banda de trabajo y en frecuencias fuera
de ella. Sin embargo, se requiere agregar circuitos de estabilizacion, que estan a la
entrada y salida del transistor, dado que solo se logra estabilidad en cierto rango de
frecuencias (Figura 4.5). Si el transistor oscilara antes de alcanzar la frecuencia de
operacion, podria dafarse el transistor y por ende, el amplificador asi que necesitamos
asegurar estabilidad de 0 a 18 GHz. En la Figura 4.4 se muestra el disefio del amplificador
sin la red de estabilizacion.
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PORT IND IND
e o :_D=0L351 H
Z=50 Ohm 1=0 169 nH . sdeatn
[ Wp—” Transistor ATF-36077 TF ]
. PORT
p=2
—L cap u] e Z=50 Ohm
= e
—— C=028pF NET="7360772a" C=0.3023 pF|
Red de entrada para IND Red de salida para tener
tener ruido minimo P-{h}m maxima ganacia
=U. n

Figura 4.4: Disefio del amplificador sin red de estabilizacion.

Factor K

1.2
1.1

0.9
0.8
0.7
0.6
05
0.4
0.3
0.2

—=K()
Schematic 1

2.5 7.5 12.5 17.898
Frequency (GHz)

Figura 4.5: Factor k sin red de estabilizacion.

Como se menciond anteriormente, la red de estabilizacion nos ayuda a evitar que haya
oscilaciones que dafien el amplificador. Dicha red consta de un circuito antioscilaciones
en la entrada y salida del transistor, ademas de circuitos que impiden el paso de la sefial
de corriente directa, DC. La red de estabilizacion consta de resistores y lineas de
transmision de una longitud de 4,/4 como se muestra en la Figura 4.6.
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A la frecuencia central, la linea de 4,/4 es vista como circuito abierto y la resistencia se
desconecta evitando que se introduzcan pérdidas. Por otro lado, a frecuencias diferentes
de la central, la linea de transmision tiene cierta reactancia y junto con la resistencia
introduce pérdidas, provocando que el factor K sea mayor que 1 fuera de la banda (Figura
4.7). Los circuitos que bloquean DC, permiten aterrizar las demas frecuencias.

PORT INC IND
F=1 1D=L4 :_D;L}- ;
Z=5] Oh L=0.185 nH . =0.251 n
" - Transistor ATF-36077
- FORT
P=z
CaF Z=50 Ohm
e L CAP
C=0.28 pF LD.T)C;D"Z F
RES R R
1D=R1 -
iy E D=R2
R=250 Ohm il 117 Chm
Red de entrada para me. i Red de salida para tener
tener ruido miimo TLIN e maxima ganacla
|D=TLE =0.017E n TN
Z0=110 Ohim| ID=TL1
EL=30 Deg ZZ'=§:- Ohirry B »
FO=15 GHz 2202 | Red de estabilizacion

Circuitos para bloguar DC

IND
1D=L2
L=20 nH

IND
D=2
L=20 nH

RES
1D=R32
R=50 Chm

car
ID=C2

C=EpF ___

1 =

Figura 4.6: Diseiio del amplificador de bajo ruido con redes de entrada y salida, redes de estabilizacion y circuitos que
bloquean DC.

Para el disefio de este amplificador, los valores de los resistores y las lineas de
transmision con longitud de 4,/4 en la red de estabilizacion se obtuvieron en AWR. En la
entrada, las impedancias del resistor y la linea son de 250 Q y 110 Q, respectivamente.
Para la salida, las impedancias son de 117 Q para el resistor y 30 Q para la linea. Gracias
a esta red pudimos obtener estabilidad en un rango amplio de frecuencias ilustrado en la
Figura 4.7. Hay tres curvas para el factork, la curva azul se forma a partir de las
caracteristicas intrinsecas del transistor ATF-36077 que fue descargado de la pagina de
Avago Technologies, la curva café es debida al disefio del amplificador sin red de
estabilizacién y la rosa del disefio completo del amplificador.

Ademas se muestran los circuitos que impiden el paso de DC, que constan de un
capacitor de 20 pF, un inductor de 20 nH y de un resistor de 50 Q, para ambas redes de
estabilizacion.
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Figura 4.7: Factor k, con red de estabilizacion.

4.1.2. Figura de ruido minima

Para obtener la figura de ruido minima debemos lograr que la impedancia interna de la
fuente conectada a la entrada del transistor sea oOptima Z,,, y, ésta depende de la

frecuencia de operacion f;, el coeficiente de reflexion optimo I;,,, que es proporcionado

por el fabricante y la impedancia caracteristica de la linea Z, =50 Q. Las hojas de
especificaciones (Anexo A) podemos ver cudl es la figura de ruido minima que
proporciona el transistor.

=Z opt, (4.1)

Sin embargo, en las hojas de especificaciones del transistor solo se proporciona Iy, en
frecuencias pares, asi que para poder obtener Z,,,@15 GHz se obtendra el promedio de
Iope @ 14y 16 GHz como sigue:

=0.482-174°=-0.477 - j0.05

f=14GHz

=0.43£-139°=-0.3245- j0.282

1ﬁopt

I,

opt

f=16GHz

I, +T,
_OPUf_qagHz T OPYf-16GH:
f=15GHz 2

opt
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_ (-0.477 - j0.05) +—0.3245 - j0.282

f=15GHz 2

=-0.4-j0.166 = 0.4337 £ —157.49°

opt

r
OPt] _15GH;

Y ahora, con la ecuacion 4.1 se determinaran las impedancias 6ptimas en las frecuencias
de una banda de 2 GHz:

f [GHz] 14 15 16

Zop: [Q] 17.61-j2.29 20.25-j8.32 22.22-j15.38

Tabla 4.1: Impedancias 6ptimas en la banda de trabajo.

En la Tabla 4.1 se calcularon las impedancias Optimas en esas frecuencias. En 15 GHz
tenemos la Z,,, para tener una figura de ruido minima a la entrada del transistor. Para
poder obtener esta impedancia es necesario disefiar la red de entrada, la cual esta
basada en la linea coplanar.

4.2. Propiedades de la linea coplanar

La linea coplanar es una alternativa de la linea cinta y microcinta que tiene, las corrientes
de la sefial y tierra en la misma capa. La linea coplanar (CPW, Coplanar Waveguide)
fabricada sobre un sustrato dieléctrico fue demostrada por primera vez en 1969 por C. P.
Wen [49]. Una linea coplanar convencional sobre un sustrato dieléctrico consiste en una
tira conductora central con planos de tierra semi-infinita en cada lado separados por un
espacio pequefio, como se muestra en la Figura 4.8. El modo de propagacion a lo largo
de la linea es casi-TEM, que tiene poca dispersion y de ahi que se puedan construir
circuitos y componentes con banda ancha.

Las dimensiones de la tira central, el espacio entre los planos de tierra y las tiras, es
espesor y la permitividad del sustrato dieléctrico determinan la constante dieléctrica
efectiva .5¢, la impedancia caracteristica Z, y la atenuacion de la linea a.

Electric field lines

————— Magnetic field lines

Figura 4.8: Linea coplanar en substrato dieléctrico y su distribucion de campos magnético y eléctrico.

La linea coplanar ofrece varias ventajas sobre la microcinta como: simplificar la
fabricacion, facilita la conexion en paralelo y serie de elementos externos en circuitos
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integrados hibridos, reduce las pérdidas por radiacién. Ademas, los circuitos en la linea
coplanar, pueden ser mas maduros que los circuitos en microcinta y los hacen ideales
para aplicaciones en circuitos monoliticos integrados (MIC).

Existen tres grandes variaciones de la linea coplanar:

e La CPW convencional: donde los planos de tierra son de una extension semi-
infinita.

e La CPW con conductor de respaldo (CBCPW, Conductor-Backed Coplanar
Waguide): tiene un plano de tierra adicional en la superficie inferior del sustrato
gue no solo provee soporte mecéanico al sustrato, sino que también actda como un
sumidero de calor para circuitos con dispositivos activos y se muestra en la Figura
4.9.

e La CPW micromecanizada: tiene dos tipos, la linea micro protegida y la
suspendida por una membrana de diéxido de silicio arriba de la ranura
micromecanizada.

Las aplicaciones tipicas de ésta linea son en varios tipos de amplificadores ya sean
distribuidos, de ondas milimétricas, de bajo ruido, criogénicos, de cascodo, HEMTs de
compuerta dual, entre otros y ademas mezcladores, osciladores, dobladores de
frecuencia, conmutadores, en MEMS y antenas impresas [50].

.G W

I
—

&r

Figura 4.9: Seccion transversal de una CBCPW.

En la Figura 4.9 se ilustra la linea coplanar con conductor de respaldo (CBCPW), donde G
(Gap) es el espacio entre la tira central y los planos de tierra, W (Width) es el ancho de la
tira central, T (Tickness) es el espesor del metal, ¢ la permitividad del dieléctrico y H
(Height) es la altura del sustrato dieléctrico.

Debido a la dificultad practica para calcular la impedancia caracteristica y la constante
dieléctrica efectiva de la linea coplanar, se utiliza Microwave Office para determinar éstos
parametros. Al proponer las medidas de G = 230 ym, W =900 um, T = 17 um, er = 3.38
y H = 500 um a la frecuencia de operacion, queremos lograr que la impedancia de la linea
sea de 50 Q. En la Figura 4.10 se observa que el resultado del célculo de la impedancia
de la linea es muy cercano al requerido y nos proporciona la constante dieléctrica
efectiva, ademas de varios parametros mas que son de gran utilidad, como la longitud
eléctrica, las pérdidas y la constante de fase.
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Figura 4.10: Obtencion de Z, y &,.

4.3. Red de entrada

La red de entrada de un amplificador de bajo ruido es indispensable, puesto que se debe
disefiar un transformador para conseguir que a la entrada del transistor se tenga una Z,,;
y asi lograr que el ruido sea minimo. En la seccién 2.3.1.2. se vio que un acoplamiento
con elementos conectados en L es el mas simple, lo cual es de vital importancia en
microondas porque no podemos usar lineas muy largas ya que habria mas pérdidas. Este
acoplamiento utiliza elementos reactivos, ya sean inductores o0 capacitores para su
construccion aunque su ancho de banda es estrecho. El ancho de banda que se desea
del amplificador a realizar es de 1 GHz, asi que veremos si es posible que el
transformador esté acoplado en toda la banda.

Un amplificador de microondas de una etapa, puede ser modelado mediante el circuito de
la Figura 4.11, que tiene una red de acoplamiento en cada lado del transistor para
transformar las impedancias de entrada y salida Z, a las impedancias de fuente Zs y carga
Z.

Figura 4.11: Disefio general de un amplificador basado en transistor.

Circuito de . Circuito de
. Transistor .
acoplamiento 5] acoplamiento
de entrada T r G ‘—‘ r de salida 0
G, 0 G,
rs ‘ rin ruut rL

77



4.3.1. Diseno del transformador de entrada

Para realizar el disefio de este transformador es necesario convertir la impedancia de
entrada Z, (definida por el cable coaxial que se conecta a la entrada y salida del
amplificador) a la impedancia de carga Zs, la cual debe ser 6ptima. Para lograrlo se
realizara un acoplamiento con elementos conectados en L, que es el mas sencillo de
realizar en la linea coplanar a altas frecuencias dado que con diferentes configuraciones
de la linea de transmisiébn podemos lograr los elementos capacitivos o inductivos que
deseamos.

Para calcular el inductor y capacitor de esta red, utilizaremos la carta Smith y
posteriormente se realizara una simulaciobn en AWR para confirmar los valores 6ptimos.
Nuestro circuito, opera con una frecuencia central de 15 GHz y se muestra en la Figura
4.12. La impedancia caracteristica es Z, = 50Q, la impedancia optima es Z,,, = 20 —
j8.32Q y la impedancia de carga es Z;, =50Q. Puesto que el valor de Z, =72,
escogeremos el circuito 2.10a pero tomaremos como impedancia de entrada Z;, a Z,,; y
el procedimiento a seguir sera el mostrado en la seccion 2.3.1.2, pero para determinar la
ruta a seguir en la carta, comenzamos en la impedancia éptima y terminaremos en la
impedancia de carga.

— A |
Zo=50 ohm
Zop=20-8.32 ohm—>

JB Zy

Figura 4.12: Red de acoplamiento en la entrada.

Primero se normalizan las impedancias, dando como resultado Z,,; = 0.41 —j0.166 y
Z; =1, luego ubicamos los puntos en la carta Smith como se muestra en la Figura 4.13.
Puesto que ya se trazaron las rutas a seguir, desde Z, nos movemaos hacia arriba en la
circunferencia de1+jX y por el hecho de estar trabajando con admitancias, si el
elemento a encontrar estd en la parte superior de la carta, se trata de un elemento
capacitivo y asi obtenemos su reactancia - jXy = —j1.3. Después debemos convertir esta
susceptancia en reactancia, trazando una linea que pase por el centro de la carta y que
termine en el punto de la circunferencia 1+ jX. El punto obtenido se encuentra en
0.4 —j0.48. Para llegar a Z,,; agregamos una reactancia con valor contrario jBy = j0.31y
asi, poder calcular el elemento inductivo. Cuando trabajamos con impedancias, si nos
movemos hacia la parte superior de la carta, significa que elemento serd un inductor.
Calculando los elementos de este acoplamiento a la frecuencia de operacion resulta:

By
ZO

B =
o .13 . :
B=j_~=j0.026= joC
B=l =1 J
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Figura 4.13: Acoplamiento con elementos conectados en L, en carta Smith.

0026 0026
- 24 27(15GHz)
C =0.276 pF e
X=Xy (Z) anon_jsz C = 21=500hm
~ X =—j0.31(50) = - j15.5 i
iX = j15.5= joL

,_1565_ 155
24  27(15GHz)
L =0.165nH
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Ahora bien, si deseamos que los elementos tengan un orden diferente, primero el
capacitor y después el inductor debemos obtener la segunda solucién. Primero nos
movemos desde Z; hacia debajo de la carta y como estamos en carta de admitancias se
este elemento es un inductor con jB = j01.2, luego convertimos esta susceptancia en
reactancia y nos ubicamos en el punto 0.4 + 0.48 y para regresar a Z,,; agregamos una
reactancia capacitiva de —jX = —j0.64, obteniendo los siguientes resultados:

B=jtd-j0.026=
50 jal C

1
L =
27(15GHz)(0.026) Zop=20-j8.32 ohm L
L =0.408nH
X =X\ (Z,)

. . . 1
—jX =—j0.64(50) = —j32 =~
J j0.64(50) = -] joC

ZL=5 Oohm

c_ 1
27(15GHz)(32)
C =0.332pF

Después de hacer la simulacion ajustamos un poco los valores para que se aproximen
mucho mas a la impedancia deseada, los resultados se muestran en la Tabla 4.2:

L [nH] C[pF] L [nH] C[pF]
PORT DL PoRT O
Z=50 Ohm L=0.168 nH Z=50 Ohm C=0.332 pF
! ® " - ° .
CircuitOS cAP RES IND RES
1D=C1 ID=R1 D=L1 ID=R1
C=0.28 pF R=50 Ohm L=04084H —  R=500hm
= ® m [ .
1 2
Obtenidos 0.165 0.408 0.332
Simulacién 0.168 0.406 0.332
o Graph 2 " Graph 1
s ) L SGHzl
40 - ® = iy m 2\
Loy -15 GHe 20 R é* T
Impedancia | | . R . 5
Optlma 15 GHz | 20
o 8234 |
-a 40
20 60
1 8 " 16 e 1 3 " 16 18
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Tabla 4.2: Resultados del acoplamiento.
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El arreglo escogido, para el disefio de este amplificador fue el circuito 1, con un capacitor
en paralelo a la impedancia de carga y después tenemos al capacitor. Estos valores se
aproximan mas a la impedancia 6ptima deseada.

Después de realizar este transformador de entrada en AWR (con elementos ideales) se
realiza una simulacion CST Microwave Studio para determinar el modo de propagacion y
las pérdidas reales, al trabajar en una linea coplanar con tierra. El disefio del capacitor y
del inductor se llevo a cabo de manera individual, para lograr obtener los valores
necesarios y posteriormente, se unieron esos elementos para poder obtener la
impedancia.

La Figura 4.14 muestra el disefio general de la red de entrada mediante un acoplamiento
de elementos conectados en L en una linea coplanar, vista desde arriba. Se utiliz6 un
PEC (Perfect Electrical Conductor) para facilitar la simulacién. El sustrato con er = 3.38 y
un espesor de H = 500 um fue considerado durante las simulaciones. Las dimensiones de
la linea coplanar son los propuestos en la seccién 4.3, G =230 ym, W =900 um, T =
17 um y L = 8000 um. La seccion de linea que esta en forma horizontal, representa el
elemento capacitivo, y la linea central a la frecuencia de operacion actia como un
inductor. Los filamentos que estan entre un punto del plano de tierra y otro es para evitar
gue la corriente se pase al conductor central, debido que el espesor de la separacion
entre el capacitor y la tierra es escasamente de 50 um en el eje Zy 70 um en el eje X.

PIGLY,) -1500, 525 500000, 2850
P204Y,7) -1430, 525 500000, 3000
P2-P1  70,0,50

IP2-Pl| 86023253

Figura 4.14: Vista desde arriba de la red de entrada y vista de los filamentos, simulados en CST Microwave Studio.

Después de realizar la simulacion en CST Microwave Studio, encontramos en el tercer
modo de propagacién se obtiene una onda casi TEM ya que antes de ese modo las ondas
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son puramente TEM. Las lineas de campo eléctrico se muestran en la Figura 4.15, en los
espacios entre el conductor y los planos de tierra las lineas de campo deben ir en sentido
contrario.

?’ . . 1.38e+05
1.26e+05

...... A 5 & 5 1.13e+05

1e+0S
87936
75374
62811
50249
37687
25125
12562
o

|__Port2 e3(peak) |
Frequency: 15

Phase: 0

Line Imp. [Ohms]: 52,93
Wave Imp, [Ohms]: 306.7
Beta [1/m]: 484
Accuracy: 1.032e-10
Mode type: QTEM
Maximurn: 138.2e+03
Plane at z -4000

- . e -
P e e
PR

Figura 4.6: Lineas de campo eléctrico en el tercer modo.

La Figura 4.16, muestra la impedancia 6ptima lograda mediante la simulacion en CST
Microwave Studio. Puesto que aqui si existen pérdidas debido al sustrato dieléctrico,
observamos que la parte real de Z,,; es mas pequefia.

S-Parameter [Impedance View]
O 0 (44.2, 6.99e-007) Ohm
@ 15 (17.4, -8) Ohm
Frequency / GHz

Figura 4.7: Impedancia 6ptima obtenida en CST Microwave Studio.

4.3.2 Figura de ruido

El objetivo del transformador de impedancias anterior es formar la red de entrada del
amplificador para lograr un bajo ruido. La figura de ruido se obtiene mediante la
simulacion en AWR y podemos observar en la Figura 4.17b que el transformador solo
asegura el ruido minimo en la banda de trabajo, pero fuera de ella el ruido se dispara
(Figura 4.17a).
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Graph 3 NF real Graph 3 NF real
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a)Para todas las frecuencias b) Para la banda de trabajo

Figura 4.8: Figura de ruido real y figura de ruido minima.

Gracias a este software es mas facil determinar la figura de ruido de un circuito. Sin
embargo, la forma convencional de calcular este pardmetro es si usamos la ecuacién
3.23. En la Figura 4.17 se tienen cuatro curvas de ruido, pero cada una de ellas es
diferente de la otra. Las curvas rosa y roja, pertenecen al transistor y tiene caracteristicas
intrinsecas del fabricante. Las curvas azul y café son del amplificador de bajo ruido.

Ademas, cabe destacar que la notacién NF (Noise Figure) es la figura de ruido y NF Min
(Minimum Noise Figure) es la figura ruido minima, estos parametros se obtienen tanto en
el transistor como en todo el circuito. Podemos observar también que con esta red de
entrada, logramos obtener una figura de ruido minima igual a la proporcionada por el
fabricante. Sin embargo en CST Microwave Studio, no es posible determinar la figura de
ruido.

La eleccién de este método de acoplamiento es debida a la sencillez de fabricacion en las
lineas planares, mediante la tecnologia de circuitos monoliticos integrados y en que no
necesitamos lineas de transmision demasiado largas (lo cual produciria pérdidas), para
obtener los valores deseados.

4.4. Red de Salida

Si deseamos obtener la ganancia maxima posible del amplificador, la carga a la que debe
esta conecto es igual al complejo conjugado de la impedancia de salida (Z; = Z,,;) como
se vio en la seccion 3.2. Para determinar la ganancia de salida del amplificador, usamos
AWR para saber cual es la impedancia de salida y el disefio del circuito es el mostrado en
la Figura 4.18, donde a la salida del transistor solamente se conecta a la red de
estabilizacién y un puerto de 50 Q. Ademas, en la Figura 4.19 se muestra la impedancia
de salida que se obtuvo, Z,,; = 16.4 — j8.19Q.
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PORT
P=1 B
2=50 Ohm IND
ID=L4
CAP L=0.169 nH
1D=C3
©=028 pF RES
ID=R1
R=250 Ohm SUBCKT
ID=51
MET="f360772a"
- IND
B ID=L1
TUN L=0.0179 nH ID=TL1
ID=TLS Z0=300hm IND
Z0=110 Ohm EL=90Deg ID=L3
IMD EL=90 Deg FO=15GHz L=20nH
ID=L2 F0=15 GHz
L=20nH
CAP
ID=C2
RES ID=C1 C=20 pF
ID=R3 C=20pF
R=50 Ohm
Figura 4.9: Circuito para obtener la impedancia de salida.
-& Im(Eqgn(Zoutg))
Graph 10 Output Equations1
80 = Re{Ean(Zoutg))
Output Equations1
60
40
15 GHz
164 | B
20 =
15 GHz
0819 7
0
-20
-40
25 7.5 12.5 17.88
Frequency (GHz)

Figura 4.10: Impedancia de salida.

Para determinar la ganancia maxima de nuestro amplificador, la impedancia de salida
debe ser su complejo conjugado Z;,,; = 16.4 + j8.19Q a 15 GHz. De igual manera que en
la red de entrada, se disefia un transformador con elementos conectados en L (Figura
4.20) y haremos el calculo de estos los capacitores e inductores, mediante la carta Smith.
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— 1M M
Zo=50 ohm . 7
J 73
Z"‘m.t=16.4+0.0169

Figura 4.11: Red de acoplamiento en la salida.

En la Figura 4.21 podemos observar el procedimiento a seguir en la carta Smith. Dicho
procedimiento es el mismo que usamos en la seccién 4.3.1, para obtener los valores del
capacitor e inductor. Primero, trazamos la ruta desde Z;,, hasta Z;. Después,
realizaremos el procedimiento para la primera y segunda solucién.

Figura 4.12: Disefio del transformador de salida.
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Se realizara el procedimiento para la primera solucion, normalizamos Zg,., = 0.33 +
j0.016 y Z;, = 1. Desde Z;, nos movemos hacia arriba de la circunferencia 1 + jX hasta
llegar al punto 1—j1.4. Ese elemento es un capacitor en paralelo con la carga cuya
susceptancia es —jB = —j1.4 y ahora, pasamos a impedancias al punto 0.3 —j0.47, y para
llegar a la impedancia de salida agregamos una reactancia de jX =j0.486 para
determinar el valor del inductor, como se muestra a continuacion:

IBy

5 _
J Z,

. 14 . .
B=]J—-=]0.028= joC
b= 50 J J
C- 0.028  0.028

274  27(15GHz) ———o—r,
C =0.297pF Z*MZ:T; 233?16 - cT 21=50 ohm
X =Xy (Zo)
— jX =—j0.486(50) =—j24.3

X =j24.3=jolL

243 243

- 24 27(15GH?2)
L =0.2578nH

Para la segunda solucion obtenemos estos valores:

JB — JBN
ZO
jB=jt?_joozs= 1
50 jolL
|1 Ao
L= 1 Zo=50 ohm C”
27(15GHz)(0.028) rotoaroote . 71=50 ohm
L =0.3789nH
X =Xy (Z,)
, : . 1
— jX =—j0.456(50) = —j22.8 =
J J (50) =—] ioC
C= 1
27(15GHz)(22.8)
C =0.465pF

Para acercarnos méas al valor deseado del complejo conjugado de la impedancia de
salida, ajustamos un poco los valores del inductor y del capacitor para ambos circuitos
como se muestra en la Tabla 4.3.
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L [nH] ClpF] L [nH] C[pF]
IND CAP
1D=L1 1D=C1
~L=0258 0H C=0.471pF
[\/—I—P/ |/_\ \" ] E/—I—{
PORT PORT ,] J
P=1 . p=1 [ .
: . Z=50 Ohm = Z=50 Ohm b >
Circuitos o e < =
€=0.304 pF R=50 Ohm -~ L=0.372 {ih' R=50 Ohm__~>
1 - 2
Obtenidos 0.2578 0.297 0.3789
Simulacion 0.258 0.304 0.372
. Graph 3 i%:"}: 0 Graph 4
ol e, -z ©
TR 20
. ‘a‘\, 15 GHz
Impedancia ® B o g
, . S _a 114.93 GHz|
optima | o o pa= |
0 A ) -~
-20 60
1 6 11 16 18 1 6 1 16 18
Frequency (GHz) Frequency (GHz)

Tabla 4.3: Valores de los elementos de la red de salida.

Ya que en la red de entrada, se escogio el circuito 1 para hacer el acoplamiento, en la red
de salida también elegiremos este circuito.

El disefio del capacitor e inductor en CST Microwave Office, se llevo a cabo de manera
separada para poder alcanzar los valores obtenidos previamente. Al final, se unieron para
obtener la impedancia de salida. La red de salida, se muestra en la Figura 4.22 que es
muy parecida a la red de entrada, sin embargo la longitud y la separacion entre el

conductor central y los planos de tierra son diferentes.

En la Figura 4.23 se el comportamiento del campo eléctrico en el tercer modo de
propagacion. Este software nos proporciona parametros como la fase, impedancia de la
linea, constante de propagacion, entre otros.
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Figura 4.13: Red de salida, simulada en CST Microwave Studio.

Port2_e3 (peak)
Frequency: 15
Phase: 0
Line Imp. [Ohms]:  52.94
‘Wave Imp. [Ohms]: 312.3

Beta [1/m]: 484
Accuracy: 4.196e-11
Mode type: QTEM
Maximum: 153.6e+03
Plane at z -4200

Figura 4.14: Tercer modo de propagacion en la red de salida.

La impedancia de salida obtenida después de disefar la red de salida en CST Microwave
Studio, es muy similar a la que se obtuvo en AWR y se muestra en la Figura 4.24.

S-Parameter [Impedance View]

O 0 (44.3, 6.91e-007) Ohm
® 15 (16.3, 0.644) Ohm
Frequency / GHz

Figura 4.15: Complejo conjugado de la impedancia de salida.
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4.4.1. Ganancia maxima

Como se menciond en la seccion 1.2.2, los pHEMT son los transistores preferidos para el
disefio de amplificadores de bajo ruido, puesto que se consiguen ganancias relativamente
altas y figuras de ruido muy bajas. Dichas condiciones en el disefio del amplificador son
mutuamente excluyentes, sin embargo los pHEMT logran cierta flexibilidad y para
conseguir valores aceptables.

Se determina la ganancia maxima que puede lograr el amplificador al tener el ruido
minimo en la frecuencia de operacion, con ayuda del AWR. Para ello, se grafica la
magnitud del coeficiente de transmision del puerto 1 al puerto 2, S,;. La ganancia es de
13.49 dB como se muestra en la Figura 4.25, donde solamente observamos un rango de
frecuencias de 10.5 a 18 GHz puesto que tomaremos en cuenta +3 dB de la ganancia.

£ DB(|S(2.1)))
Autofill_CoPlanar_Waveguide

Graph 8 Ganancia Maxima

20 5 o2usz )
L gﬂdsls@. 1_:-\:-1
15
10
5
10.5 12,5 14.5 16.5 18

Frequency (GHz)

Figura 4.16: Ganancia maxima posible.

Para poder tener la ganancia maxima, es necesario que nuestros coeficientes de reflexion
S11 Y Sy, sean muy cercanos a cero en la frecuencia de operacion (Figura 4.26). Sin
embargo, podemos observar que al obtener el ruido minimo en la banda de trabajo S, , la
red de entrada no esta totalmente acoplada, impidiendo que nuestra ganancia sea
maxima. Es decir que sacrificamos un poco de ganancia para poder tener el ruido minimo.
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Graph 9 Reflexion Autofill_CoPlanar_Wavequide
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25 7.5 12.5 17.38
Frequency (GHz)

Figura 4.17: Coeficientes de reflexién del amplificador.

En CST Design Studio, se realiz6 el disefio del amplificador importando las redes de
entrada y salida, previamente disefiadas y creando bloques Touchstone que contienen los
parametros S de las redes de estabilizacion y el transistor, para simplificar los célculos
como lo ilustra la Figura 4.27.

Red de entrada

1(1)|
1(2}]
103

Red de salida

1(1)|
1(2)]

: 1(3)] ‘.‘_-//y

w 23

2

t’ransistor

f360772a.s2p

Schematic 1.52p
Red de estabilizacién en
la entrada y circuitos que

bloquean DC

y
'™

Salida.s2p

Red de estabilizacion
en la salida y circuitog
que bloquean DC

Figura 4.18: Amplificador en CST Microwave Studio.
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Para obtener la ganancia maxima en CST, volvemos a ver la grafica del coeficiente de
transmisién S,; y la cambiamos a decibeles (Figura 4.28). La reduccion de la ganancia al
simular el amplificador en CST Microwave Office es menor que la presentada en AWR
puesto que en CST se utiliza un sustrato dieléctrico con &, = 3.38, o que hace que existan
pérdidas. La longitud de las redes de entrada y salida, también influye en la disminucion
de la ganancia.

S-Parameters [Magnitude in dB]

521 :11.50447

10.5 11 12 13 14 16 17 18
Frequency [/ GHz

Figura 4.19: Ganancia Maxima en CST.

4.5. Conclusiones

En la banda Ku, una de las aplicaciones mas comunes es la television por satélite y es
necesario que en el sistema receptor se tenga un amplificador de bajo ruido para asegurar
el nivel de sefial a ruido necesario en la entrada del detector.

En el disefio de un amplificador de bajo ruido se deben tomar en cuenta ciertas
consideraciones para que su desempefio sea 6ptimo. Como en este caso deseamos
amplificar la sefal recibida, es necesario garantizar que se tenga estabilidad incondicional
(k>1 vy A<1) en el rango de frecuencias en donde el transistor presente ganancia.
Ademas debemos cumplir con los requerimientos mencionados en la seccion 4.1., que
son:

e Frecuencia central: 15 GHz

e Ganancia: mayor a 11 dB

e Figurade ruido: menor que 0.65

e Relacién de onda estacionaria: menor a 1.5 en la entrada y menor a 3 en la
salida

I.  En un amplificador, no son deseadas las oscilaciones asi que necesitamos

estabilizarlo incondicionalmente. Para ello, agregamos elementos inductivos en
una terminal del transistor (la fuente) . Este elemento no agrega pérdidas, no
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aumenta la figura de ruido y no consume potencia. En nuestro caso, al conectar un
inductor de 0.179 nH en la fuente del transistor se consiguié la estabilidad en un
rango amplio de frecuencias. Y para estabilizarlo en todas las demas frecuencias
se agregaron circuitos antioscilaciones.

Graph 7 factor K

25— .

0.5

25 75 125 17.88 e i . - - w [5l
Frequency (GHz) - N y - - - =

Frequency | G

a) Factor Ken AWR b) Factor K en CST Microwave Office

La linea coplanar con tierra es excelente para disefiar circuitos impresos con
banda ancha puesto que casi no tiene dispersién. También, facilita la conexion en
serie y paralelo de elementos externos en circuitos integrados hibridos. Entonces,
es ideal para el disefio de elementos capacitivos, inductivos o resistivos ya que
con la misma linea se pueden crear dichos elementos.

El transformador de entrada es para garantizar que se tenga una impedancia
Optima y asegurar el ruido minimo en la frecuencia central de 15 GHz. La
impedancia del transformador de salida define la ganancia del amplificador. Sin
embargo es necesario que estas impedancias sean Optimas, de lo contrario el
ruido aumenta y la ganancia disminuye.

A la entrada se alcanz6 una impedancia de Z,,, = 20 —j8.32Q a la salida Z] =
16.4 4+ j0.82, con ello logramos un ruido minimo de 0.594 dB en la frecuencia de
operaciéon y una ganancia de 11.5 dB.

|- DB(1HF()
Autofil_CoPlan;

5 Graph 3 NF real & ose

Autofil_C:

0.5

10 12 14 16 18
Frequency (GHz)

Si a la entrada del amplificador tenemos la impedancia 6ptima, aseguramos que el
ruido sea minimo y por lo tanto, nuestro coeficiente de reflexion S,, = 0.022 es
muy cercano a cero a 15 GHz, sin embargo el coeficiente S;; = 0.4386 y no es
Optimo, lo cual compromete la ganancia, provocando gue esta no sea maxima.

En la gréfica anterior, podemos observar que la curva 6ptima es café, sin embargo
al tener una S;; # 0, el ruido s6lo es minimo en la frecuencia de operacion y fuera
de ella aumenta drasticamente.
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La banda para la cual se cumple que la figura de ruido sea menor a 0.65 dB, es de

1.8 GHz.

Ahora bien, para tener la mayor ganancia posible, tomamos el complejo conjugado
en la impedancia de salida, los resultados son un poco diferentes en AWR y en
CST porque se utiliza un sustrato dieléctrico para simular la linea coplanar, lo que
causa pérdidas.

S-Parametzrs [Magnind: in &)
2 Graph 8 Ganancia Maxima 2
15 ‘ i :7::'|
= B
= A:”K = = o \ d
: TN 4 RN
5
10.5 125 14.5 16.5 18 - M el
Frequency (GHz) - - ‘:J." e
a) Ganancia en AWR b) Ganancia en CST Microwave Office
Graph 9 Reflexion A‘/SREJI‘n‘ﬁ)\‘LCnP\anaLWavegmde . S-arameters [Mapniude]
0.8 ‘2ise2)
Autofill_CoPlanar_\Waveguide
03
st 3
15 GH: 08
06 04388 | \__\
07
06 :
0.4 :
\\
04
0.2 Fl— /
15 GHz 03
10.02202 "
0 01
25 75 125 17.38 " 9 " 1] M 7 %
Frequency (GHz) Freguency | Gz
a) Coeficientes de reflexion en AWR b) Coeficientes de reflexion en CST Microwave Office

La ganancia, el ruido, las impedancias de entrada y salida y el VSWR estan muy
relacionados entre si, por esta razén si modificamos alguno de los parametros
todos son afectados. EI VSWR obtenido a la entrada fue de 2.56, pero no
podemos intentar reducirlo sin comprometer el ruido del sistema (0.594 dB). Sin
embargo, a la salida se obtuvo un VSWR de 1.043.

Graph 11 VSWR

14
Frequency (GHz)

-4 VSWR(2)
Autofil_CoPlanar_Waveguide
VSWR(1)
Autofil_CoPlanar_Waveguide
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5. Conclusiones generales

Una de las partes esenciales en la ingenieria para resolver un problema, es el analisis
matematico, el disefio y el modelado de este, para obtener un desempefio 6ptimo y
funcional. Sin embargo, a veces es imposible cumplir con todas los requerimientos del
problema al mismo tiempo, por lo que se le dan prioridad a algunos, comprometiendo
otros.

I.  Los MESFETs y MOSFETSs son de los transistores mas usados a gran escala y
pueden usarse en aplicaciones digitales y analégicas que, al comprometer su
frecuencia méxima de operacion (< 10 GHz) se pueden obtener grandes
potencias de salida (< 50 W).

II.  Los HEMT logran figuras de ruido muy bajas (< 1dB) a frecuencias altas al
sacrificar la potencia de salida (< 1 W). También se han reportado figuras de ruido
de 5.45 dB en la banda V. Los HBTSs tienen figuras de ruido un poco mas altas
que los HEMT (> 1 dB), pero alcanzan potencias mas grandes (> 10 W).

. Al disefiar dispositivos a frecuencias altas, nos basamos en las ecuaciones de
Maxwell para poder modelar el comportamiento del campo electromagnético,
puesto que la longitud de onda es comprable con el tamafio de los dispositivos.
Usamos estas ecuaciones para describir las lineas de transmision y el ruido.

IV. Los parametros S sirven para caracterizar el dispositivo en términos de ondas
incidentes vy reflejadas, que nos permite conocer la respuesta de una red de dos
puertos. Nos proporciona los coeficientes de reflexion a la entrada (S;;) y a la
salida (S,,), ademas de la ganancia (|S,;|?) y el aislamiento entre los puertos del
dispositivo (Sy5).

V. Las figuras de mérito que describen el 6ptimo desempefio de un amplificador de
bajo ruido son la estabilidad, la ganancia, la frecuencia de central y la figura de
ruido minima. Sin embargo, como se mencioné anteriormente es necesario
comprometer algin parametro del sistema para alcanzar aquel que tenga mayor
prioridad. En este caso se desea una figura de ruido baja a una frecuencia de 15
GHz, que es proporcionada por el pHEMT ATF-36077 y a cambio, no se tendra
una ganancia de salida maxima ni una potencia alta.

VI. La linea coplanar es una alternativa a la linea cinta y microcinta en el disefio de
amplificadores de bajo ruido ya que presenta mayores ventajas, no hay pérdidas
por radiacion y es facil acoplar elementos en serie y paralelo, son ampliamente
usadas para el disefio de circuitos integrados monoliticos (MIC). Su principal
desventaja es que tiene grande pérdidas (3dB/cm) en comparacion con otros tipos
de guias de onda.
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VIl.  En los amplificadores de bajo ruido es necesario acoplar impedancias a la entrada
y salida del transistor para obtener Z,,. y entonces asegurar bajo ruido, y
Zyut Para tener la mayor ganancia posible. En este trabajo se eligio el
acoplamiento mediante elementos conectados en L, dada la simplicidad de disefio
en la carta Smith y porque los elementos capacitivo e inductivo pueden ser
fabricados como parte de la linea coplanar.

VIll.  Para lograr estabilizar incondicionalmente el amplificador a la frecuencia de
operacion es necesario agregar un inductor en serie en la fuente del transistor.
Ademas, de agregar circuitos de estabilizacion que introducen pérdidas y, de esta
manera lograr que el amplificador sea estable en todas las frecuencias, los
circuitos que bloquean la sefial de DC sirven para aterrizar las demas frecuencias.

IX. Es deseable que el ancho de banda de un amplificador de bajo ruido sea grande,
porque asi puede ser usado para diferentes aplicaciones en la banda de
operacién, en nuestro caso la banda Ku, que principalmente se enfoca a sistemas
de comunicaciones satelitales. No obstante, al escoger un acoplamiento con
elementos conectados en L, el ancho de banda no puede ser tan grande como se
desea.

X.  Eldisefio de este amplificador se realiz6 mediante dos software diferentes (AWR y
CST Microwave Office). En el primero, se utilizan elementos ideales, pero se
consiguid obtener pardmetros que en CST no. Por el contrario, CST Microwave
Office nos brinda una aproximacién mas real de ciertos parametros como la
ganancia, los coeficientes de reflexion y la estabilidad porque utiliza elementos
con las caracteristicas proporcionadas por fabricantes, los cuales no son ideales y
por lo tanto introducen pérdidas en el dispositivo.

La frecuencia de operacion del amplificador es de 15 GHz. Mediante el disefio de la red
de entrada que consta de un capacitor (C = 0.28 pF) y un inductor (L = 0.168 nH) en
AWR, obtenemos la impedancia optima (Z,,; =20 —;8.320Q). Esa impedancia nos
asegura una figura de ruido minima de 0.59 dB, que es menor que la especificacion en un
banda de 1.8 GHz (de 13.7 a 15.5 GHz).

El disefio de la red de salida, también se realiz6 en AWR con un elemento capacitivo
(€C = 0.304 pF) y otro inductivo (L = 0.258 nH), se obtuvo que el complejo conjugado de la
impedancia de salida es Z;,; = 16.4 —j0.016 Q. con la cual la ganancia asociada es de
13.49 dB. No obstante, al disefiar la red de salida en CST Microwave Office y acoplar la
impedancia de salida, alcanzamos la ganancia maxima posible de 11.5 dB — 3dB de 13.7
a 15.5 GHz.

Ahora bien, el VSWR en la entrada y salida (1.043 y 2.56 en la frecuencia central,
respectivamente) son menores que lo especificado (1.5y 3).

En suma, podemos decir en este disefio se lograron cumplir las requerimientos que se
plantearon de una ganancia mayor que 11 dB, una figura de ruido menor que 0.65 dB y un
VSWR de entrada de 1.5 y de salida, con un ancho de banda de 1.8 GHz. Algunos de
estos parametros son diferentes en AWR y en CST Microwave Office porque al disefiar
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las redes de entrada y salida como parte de una linea coplanar con un sustrato dieléctrico
de &, = 3.38, existen pérdidas, ademas la impedancia éptima y la de salida calculadas
por este software, son un poco diferentes calculadas en AWR.

Podriamos optimizar este disefio para su posterior fabricacion puesto que es un
dispositivo que se encuentra, actualmente, en la mayoria de los dispositivos receptores a
altas frecuencias. Ademas, el disefio “artesanal” de este dispositivo permite su uso para
alguna aplicacion que requiera de medidas especificas o parametros de disefio
especificos.

El disefio de este tipo de dispositivos en los software AWR y CST Microwave Office
permite que observemos mas detalladamente el comportamiento “teérico” del amplificador
para que cuando se construya, su desempefo sea 6ptimo.
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Anexo A. Hojas de especificaciones del

transistor

ATF-36077
2-18 GHz Ultra Low Noise Pseudomorphic HEMT

Data Sheet

Description

AvagoTechnologies' ATF-36077isanultra-low-noise Pseudo-
morphic High Electron Mobility Transistor (PHEMT), pack-
agedinalow parasitic, surface-mountable ceramic package.
Properly matched, this transistor will provide typical 12
GHz noise figures of 0.5 dB, or typical 4 GHz noise figures
of 0.3 dB. Additionally, the ATF-36077 has very low noise
resistance, reducing the sensitivity of noise performance to
variations ininputimpedance match, making the design of
broadband low noise amplifiers much easier. The premium
sensitivity of the ATF-36077 makes this device the ideal
choice for use in the first stage of extremely low noise
cascades. The repeatable performance and consistency
make it appropriate for use in Ku-band Direct Broad-cast
Satellite (DBS) Television systems, C-band Television Receive
Only (TVRO) LNAs, or other low noise amplifiers operating
in the 2-18 GHz frequency range.

77 Package

Pin Configuration

4 | SOURCE

/
(-8 | —=1
GATE  \ DRAIN

SOURCE

2

AvaGo

TECHNOLOGIES

Features
+ PHEMT Technology

« Ultra-Low Noise Figure:
0.5 dB Typical at 12 GHz
0.3 dB Typical at 4 GHz

« High Associated Gain:
12 dB Typical at 12 GHz
17 dB Typical at 4 GHz

« Low Parasitic Ceramic Microstrip Package
- Tape-and-Reel Packing Option Available

Applications

+12 GHz DBS LNB (Low Noise Block)
+4 GHz TVRO LNB (Low Noise Block)

« Ultra-Sensitive Low Noise Amplifiers
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\ 20

2
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v
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Figure 1. ATF-36077 Optimum Noise Figure and Associated
Gain vs. Frequency for Vps = 1.5V, I, = 10 mA.

This GaAs PHEMT device has a nominal 0.2 micron gate
length with a total gate periphery (width) of 200 microns.
Proven gold based metalization systems and nitride pas-
sivation assure rugged, reliable devices.

Note: 1.See Noise Parameter Table.
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ATF-36077 Absolute Maximum Ratings

Absolute
Symbol Parameter Units Maximum(!
Vs Drain - Source Voltage Vv +3
Vs Gate - Source Voltage Vv -3
Vep Gate-Drain Voltage \Y -35
Ip Drain Current mA lgss
Pr Total Power Dissipation!! mwW 180
Pisiiax RF Input Power dBm +10
Ten Channel Temperature € 150
Tst6 Storage Temperature G -65to 150

Thermal Resistance?3L: 0, . = 60°C/W

Notes:

1. Operation of this device above any one of
these parameters may cause permanent
damage.

2. Measured at Pgiss = 15 mW and T, = 100°C.

3. Derate at 16.7 mW/°C for Tc > 139°C.

ATF-36077 Electrical Specifications,
Tc=25°C, Z5=50Q, V4= 1.5V, lgs= 10 mA, (unless otherwise noted).

Symbol Parameters and Test Conditions Units Min. Typ. Max.
NF Noise Figurel" f=12.0 GHz dB 0.5 0.6
Gp Gain at NF["] f=12.0GHz dB 11.0 12.0
O Transconductance Vps=1.5V,Vgs=0V mS 50 55
lgss Saturated Drain Current Vps=1.5V,Vgs=0V mA 15 25 45
Vo109 Pinch-off Voltage Vps = 1.5V, lps = 10% of |4, v -1.0 -0.35 -0.15
Note:
1. Measured in a fixed tuned environment with I" source = 0.54 at 156° I" load = 0.48 at 167°.
ATF-36077 Characterization Information,
Tc=25°C, Z5=50Q, V4= 1.5V, lgs = 10 mA, (unless otherwise noted).
Symbol Parameters and Test Conditions Units Typ.
NF Noise Figure (Tuned Circuit) f=4GHz dB 0.3
f=12GHz dB 0.5
Gp Gain at Noise Figure (Tuned Circuit) f=4GHz dB 17
f=12GHz dB 12
S12off Reverse Isolation f=12GHz, Vps =15V, Vgs=-2V dB 14
Pigs Output Power at 1 dB Gain Compression f=4GHz dBm 5
f=12GHz dBm 5
Ves 10mA Gate to Source Voltage for Ips = 10 mA Vps=1.5V Vv -0.2
Note:

2. See noise parameter table.

98



ATF-36077 Typical Scattering Parameters,

Common Source, Zo=50Q, Vps=1.5V, I =10 mA

Freq. Si1 Sn Si2 Sn

GHz Mag. Ang. dB Mag. Ang. dB Mag. Ang. Mag. Ang.
1.0 0.99 -17 14.00 5.010 163 -36.08 0.016 78 0.60 -14
20 0.97 -33 13.81 4.904 147 -30.33 0.030 66 0.59 -28
3.0 0.94 -49 13.53 4.745 132 -27.25 0.043 54 0.57 -41
4.0 0.90 -65 13.17 4.556 116 -25.32 0.054 43 0.55 -54
5.0 0.86 -79 12.78 4357 102 -24.04 0.063 33 0.53 -66
6.0 0.82 -93 12.39 4.162 88 -23.17 0.069 24 0.50 -78
7.0 0.78 -107 12.00 3.981 75 -22.58 0.074 16 0.48 -89
8.0 0.75 -120 11.64 3.820 62 -22.17 0.078 8 0.46 -99
9.0 0.72 -133 11.32 3.682 49 -21.90 0.080 1 0.44 -109
10.0 0.69 -146 11.04 3.566 37 -21.71 0.082 -6 042 -119
11.0 0.66 -159 10.81 3473 25 -21.57 0.083 -13 0.40 -129
12.0 0.63 =172 10.63 3.401 13 -21.44 0.085 =19 0.38 -139
13.0 0.61 175 10.50 3.349 1 -21.32 0.086 -25 0.37 -149
14.0 0.60 161 10.41 3315 -12 -21.19 0.087 -32 0.35 -160
15.0 0.58 147 10.36 3.296 -24 -21.04 0.089 =39 033 =17
16.0 0.57 131 10.34 3.289 -37 -20.87 0.091 -47 0.31 177
17.0 0.56 114 10.34 3.289 -50 -20.69 0.092 -55 0.29 164
18.0 0.57 97 10.35 3.291 -64 -20.53 0.094 -65 0.26 148

ATF-36077 Typical “Off” Scattering Parameters,
Common Source, Zo =50 Q, Vps= 1.5V, Ip=0mA, Vgs=-2V

Freq. S11 Sn Sxn Sn

GHz Mag. Ang. dB Mag. Ang. dB Mag. Ang. Mag. Ang.
11.0 0.96 -139 -14.2 0.19 -43 -14.2 0.19 -43 0.97 -125
12.0 0.95 -152 -14.0 0.20 -56 -14.0 0.20 -56 0.97 -137
13.0 0.94 -166 -13.8 0.20 -69 -13.8 0.20 -68 0.96 -149
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ATF-36077 Typical Noise Parameters,

Common Source, Zo =500, Vps=1.5V,I[p=10mA

25
F’eq' I:minm I opt Rn/zo \
GHz dB Mag. Ang. - 55
1 0.30 0.95 12 0.40 \
2 0.30 0.90 25 020 = 15 e cecd b
4 030 0.81 51 0.17 2 | s
6 0.30 0.73 76 0.13 g 10 —
8 037 0.66 102 0.09
10 0.44 0.60 129 0.05 s
12 0.50 0.54 156 0.03 .
14 0.56 0.48 -174 0.02 o 4 8. 2t 76 (20
16 0,61 043 139 0.05 FREQUENCY (GHz)
m | s | o
Note:

1.The F,in values at 2,4, and 6 GHz have been adjusted to reflect expected circuit losses that
will be encountered when matching to the optimum reflection coefficient (I'y,) at these
frequencies. The theoretical F,;, values for these frequencies are: 0.10 dB at 2 GHz, 0.20 dB
at4 GHz, and 0.29 dB at 6 GHz. Noise parameters are derived from associated s parameters,
packaged device measurements at 12 GHz, and die level measurements from 6 to 18 GHz.

77 Package Dimensions

,‘ - 102
(0.040)
SOURCE
51
(o.oio)
Z1 -8 ) 3]
GATE DRAIN ?
SOURCE
178
0.070)
1.22 175 )
(0.048) (0.069)
]
— ——— '
L 5.8 f
53 (0.208) .10
(0.021) (0.004)

TYPICAL DIMENSIONS ARE IN MILLIMETERS (INCHES).

For product information and a complete list of distributors, please go to our web site:

Part Number Ordering Information

Part Number No. of Devices Container
ATF-36077-TRI2 1000 7" Reel
ATF-36077-STR 100 strip

Note:

2. For more information, see “Tape and Reel Packaging for Semiconduc-
tor Devices,” in “Communications Components” Designer’s Catalog.

www.avagotech.com

Avago, Avago Technologies, and the A logo are trademarks of Avago Technologies Limited in the United States and other countries.
Data subject to change. Copyright © 2005-2008 Avago Technologies Limited. All rights reserved. Obsoletes 5965-8726E
AV02-1222EN - April 29, 2008
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Anexo B. Atribucidn de frecuencias

El Cuadro Nacional de Atribucion de Frecuencias de México (en lo sucesivo “el Cuadro”),
muestra la forma en que se utiliza el espectro radioeléctrico en México para proporcionar
una gran variedad de servicios de radiocomunicaciones, todos ellos de gran importancia
para el pais.

El Cuadro estid dividido en dos grandes columnas, que corresponden a la parte
INTERNACIONAL y NACIONAL de la atribucion de bandas de frecuencia desde los 9 kHz
hasta los 275 GHz. La parte INTERNACIONAL refleja la atribuciéon mundial, tal como lo
sefiala el Reglamento de Radiocomunicaciones de la Unién Internacional de
Telecomunicaciones (UIT), y tiene el propésito de indiciar, banda por banda, la
compatibilidad de servicios nacionales de radiocomunicaciones de nuestro pais en el
marco internacional.

Modalidades de Servicios de Radiocomunicaciones

Para una banda de frecuencias atribuida a un servicio de radiocomunicaciones en
particular, puede existir una diversidad de aplicaciones especificas para fines de
telecomunicacion. Algunas de estas aplicaciones o0 modalidades de servicio, son factibles
de explotarse comercialmente.

A continuacion se presentan algunos ejemplos de modalidades de servicios de
radiocomunicacion que estan en operacion en nuestro pais y que dependen de la banda
de frecuencias utilizada:

FIJO (Television restringida por microondas, radiotelefonia fija, radiotelegrafia, enlaces
estudio-planta para los sistemas de radiodifusién en AM y FM, musica continua, enlaces
de microondas punto a punto y punto a multipunto, radiotransmisién de datos, etc.).
MOVIL AERONAUTICO (Control de transito aéreo, telecomunicaciones aeronauticas,
etc.).

MOVIL TERRESTRE (Radiotelefonia celular, radiocomunicacion movil especializada de
flotillas, radiolocalizacion movil de personas, busqueda de personal, radiotelefonia
privada, banda civil, Servicios de Comunicacion Personal (PCS), etc.).
RADIODIFUSION (Sonora en amplitud modulada AM, sonora en frecuencia modulada
FM, de television en VHF y en UHF, etc.).
FIJO POR SATELITE (Radiocomunicacion bidireccional entre estaciones de satélite y
estaciones terrenas, de redes de satélites Solidaridad, Intelsat, etc.).
MOVIL MARITIMO (Comunicaciones costera-costera, costera-barco, barco -barco, etc.).
Se debe considerar que en una casilla de la parte Internacional, a menudo aparecen dos
0 mas servicios primarios, por lo que la COFETEL, dependiendo de las necesidades e
intereses nacionales, determina los servicios que deberan ser operados en el pais. En los
casos en que la COFETEL decida que técnicamente es factible operar dos o mas
servicios primarios en el pais, establecerd los procedimientos y condiciones
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pertinentes que aseguren que no ocurriran problemas de interferencia perjudicial entre
tales servicios.

Banda SHF, extracto de 14 a 18 GHz.
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