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Prefacio.

Las comunicaciones por medio de la electrénica, actualmente abarcan una
gran diversidad de campos, como son las ciencias exactas y las ciencias sociales.
Envuelven el estudio y el desarrollo de sistemas ciertamente complejos, tanto por
su aplicaciéon como por su desarrollo. Actualmente el incremento en la demanda
de mayores y mejores sistemas de comunicacion es en todas partes palpable y
como tema de ingenieria, es necesario el proporcionar estos servicios lo mejor y
con el menor costo posible .

En la ingenieria electronica aplicada a las comunicaciones , tenemos que
desarrollar los mejores medios electronicos para transmitir y recibir de mejor
manera la informacion

De tal forma este es solo un acercamiento a un amplio mundo de la tecnologia.



Objetivo.

Establecer nuevas bases para la investigacién y desarrollo de sistemas de
comunicacion en la banda milimétrica con base en el trabajo y experiencia de los
investigadores Rusos que vinieron a innovar en este campo del conocimiento.

Trabajo Realizado en el Centro de Instrumentos de la Universidad Nacional
Autdnoma de México, bajo la supervision del DR. Valerie Vountesmerie Gienco, a
quien agradezco su amistad, y en colaboracién del Ingeniero Juan Manuel Téllez
Jiménez, quien también ha sido parte importante en este trabajo y al quien
también le agradezco su amistad.



Capitulo 1

Introduccion.

En este capitulo se aborda el principio y trascendencia de nuestro proyecto,
porque la aplicacion final de nuestro sistema aplica a las comunicaciones actuales
y al hecho de tener sistemas mas confiables y con mayor capacidad de
transmisién y recepcion de datos. Ya que este proyecto pretende ser aplicado en
sistemas actuales de comunicaciones, daremos una breve explicacién de estos
sistemas.

1.1 Sistemas de comunicacion

En un sistema de comunicaciones tenemos un transmisor que acondiciona la
informacién, datos, voz, video, etc., a una senal facil de enviar a través de la
atmosfera. Esta senal sera trasladada desde el transmisor a un sistema receptor o
a varios dependiendo de la topologia de nuestro sistema de comunicaciones. Este
proceso se empieza a complicar si aumentamos la distancia entre receptor vy el
transmisor o si en el transmisor se genera una gran cantidad de informacion,
mayor ancho de banda..




Para tener una mejor idea de este proceso, tomemos como ejemplo el
siguiente diagrama:

Repetidor

Transmisor Medio de transmisién Receptor

Figura 1.1.a.Sistema de comunicacién basico.

Teniendo como base la figura 1.1.a. Podemos decir que para que sistema de
comunicaciones exista deben de haber los siguientes elementos:

1.-Transmisor.

2.-Receptor.

3.-Medio de transmision.
4.-Reglas de comunicacion.

Teniendo definido a un sistema de comunicaciones, podemos estudiar los

diferentes sistemas que en la actualidad tienen relevancia en las
telecomunicaciones de México



1.1.1. Radiocomunicacién especializada de flotillas (trunking) y provision de
capacidad para sistemas de radiocomunicacion privada en 896-
901/935- 940 MHz.

En sentido estrictamente técnico, el término denominado en inglés TRUNKING
denota un método de utilizacién para pocos canales de comunicacién, por parte de
un gran numero de usuarios potenciales. De esto se desprende que, el concepto
de TRUNKING abarque casi todas las comunicaciones que implican la dptima
utitizacién de un numero predeterminado de canales de comunicacién, como
ocurre en la telefonia y en la administracion de trafico en los aeropuertos.

Ahora, el principio "TRUNKING" aplicado a la radiocomunicacién de doble via (tal
como la usan actualmente los sistemas de transporte o de seguridad publica
ambulatoria) implica varios tipos de tecnologia, incluida la utilizada por los
concesionarios de red publica para la radicomunicacion especializada de flotillas, o
TRUNKING, asi como la utilizada por los sistemas privados de radiocomunicacion

En suma, tanto la radiocomunicacién privada, como el TRUNKING ofrecido por los
concesionarios de redes publicas comprende un conjunto de tecnologias de uso
de canales de radio para la comunicacion de doble via, tal como comunmente lo
utilizan los diversos sistemas de transporte por flotillas

En México, estos servicios operan en dos vias, es decir requiere de dos bandas
de frecuencias: la banda de 806-821 MHz (con 600 canales de 25 KHz, cada uno,
para transmision de unidades instaladas en vehiculos y portatiles de los usuarios)
y la banda de 851-866 MHz (con 600 canales de 25 KHz cada uno, para
transmision de las estaciones de base y repetidoras del operador).

1.1.2. PCS de banda angosta y radiolocalizacion de dos vias.

Se trata del servicio de "radiolocalizacién mévil de personas” (PAGING), pero
ahora en dos vias.

Es decir, ahora el suscriptor (a diferencia del radiolocalizador tradicional de una
via, que solo recibe mensajes) estara en posibilidad de enviar una respuesta al
mensaje recibido, o bien, transmitir un mensaje a algun otro suscriptor del sistema.
Realmente es posible que el concesionario ofrezca servicios de mensajeria
especializada a sus suscriptores.

Los servicios personales de comunicaciéon de banda angosta (PCS de banda
angosta) operaran con base en coordinaciones internacionales, en las bandas de
901 MHz. a 902 MHz., de 930 MHz. a 931 MHz. y de 940 MHz. a 941 MHz. Los
canales de transmisiéon tendran anchuras de banda de 12.5 KHZ., 25 KHZ. 6 50
KHZ., dependiendo del disefio del sistema del concesionario.



1.1.3. PUNTO A PUNTO EN 7 GHz.

En la banda de 7 GHz se encuentran en operacion sistemas analdgicos y digitales
que sirven para transportar sefales telefonicas y/o datos entre dos sitios
separados fisicamente por distancias promedio de hasta 35 kildmetros. Cada
radioenlace normalmente puede llevar una capacidad de 30, 60, 120, 240, 480
comunicaciones de voz independientes y, de manera simultanea, (0 su equivalente
en datos de 2, 4, 8, 16 y 34 Megabytes por segundo) entre los dos puntos fisicos
en los que se encuentran emplazadas las antenas. La capacidad seleccionada
depende de las necesidades de comunicacidon entre esos dos puntos.

Las frecuencias especificas de operacion son asignadas conforme a los
planes de frecuencias normalizados que aplica la entidad reguladora de
radiocomunicaciones del pais. Esta banda es de sumo interés para las empresas
telefonicas concesionarias que requieren transportar las comunicaciones de sus
suscriptores entre dos poblaciones. También resulta atractivas para las empresas
que requieren una comunicacion privada entre dos sitios dados dentro del pais. Es
comun que la distancia entre dos poblaciones sea, en muchos casos, de 80 o mas
kildmetros, por lo que se utilizan estaciones repetidoras intermedias que operan
una frecuencia distinta pero cercana, la cual estd dentro del mismo Plan
normalizado.

1.1.4. Posicion orbital geoestacionaria en 77°w (oeste).

Existe un plan de la Unidn Internacional de Telecomunicaciones (UIT), conocido
como Apéndice 30, en el cual se adjudican a los paises posiciones orbitales de la
Orbita geoestacionaria de satélites con sus bandas de frecuencias asociadas, para
proporcionar el servicio de radiodifusién por satélite. En particular, para la Regién
2 (Américas) los paises lograron derechos sobre varias posiciones orbitales. Una
posicion orbital adjudicada originalmente a México es la de 78° W (la W significa
que estd al Oeste del meridiano de Greenwich). Sin embargo, México ha
planteado utilizar la posicion geoestacionaria de 77° Oeste, previa coordinacion
internacional, dado que en esta posicion es factible ampliar su cobertura y mejorar
sus condiciones técnicas. Dicha posicién de 77° W actualmente se encuentra en
etapa muy avanzada de coordinacién con Canada y Estados Unidos. Asimismo, en
la Oficina de Radiocomunicaciones de la UIT se encuentra en etapa de publicacion
de los parametros basicos, por lo que podria ser factible licitarla en nuestro pais.

La posicion orbital geoestacionaria de 77° W con su banda de frecuencias
asociada de 12.2- 12.7 GHz, es la que se tiene en etapa de coordinacion
avanzada con los Estados Unidos y Canada para el servicio de radiodifusion por
satélite, que dard servicio a estaciones receptoras ubicadas en sitios fijos. Se
estudia la posibilidad de proporcionar también servicios DTH.



En el segundo semestre de 1998, se llevaran a cabo reuniones con los Estados
Unidos y con
Canada para formalizar los acuerdos logrados en las reuniones técnicas entre
operadores, que nos lleven a agilizar las gestiones para la operacion de la posicion
77°W, ademas de la coordinacién para el reemplazo del satélite Morelos 2, entre
otros asuntos de interés.

Como ampliacion a informacién de caracter general, se sefiala que el servicio
de radiodifusion por satélite (SRS) en inglés BSS "Broadcasting Satellite Service",
consiste en la provisién de senales de radiodifusidon de televisidon principalmente,
(aunque es posible transmitir sefiales de radiodifusiéon sonora). Los usuarios
utilizan antenas fijas de plato (que no operan en movimiento) para recibir ambos
tipos de sefales en la banda de 12.2-12.7 GHz. La posicién orbital de 77°W esta
practicamente coordinada para este SRS o BSS, en la banda de frecuencias
mencionada.

En otro orden de ideas, es interesante considerar que en la banda de 1452-
1492 MHz (con tecnologia DAB) y en la banda de 2310-2360 MHz (con tecnologia
DARS), ya es factible proporcionar el servicio de radiodifusion sonora por satélite,
que esta dirigido, a diferencia de la tecnologias en la banda de 12.2-12.7 GHz,
para ser captado por radiorreceptores moviles instalados a bordo de vehiculos
automotores. Cabe aclarar que las bandas citadas de 1452-1492 MHz y 2310-
2360 MHz no tienen ninguna posicion orbital geoestacionaria satelital asociada,
por lo que se requiere, en el caso de que se desee operarlas para dar servicio en
México, del inicio de procedimientos de coordinacién internacional ante la UIT, en
los cuales se podria solicitar la posicién de 77°W (o cualquier otra) de la orbita de
satélites geoestacionarios.

1.1.5 Frecuencias complementarias de mmds.

Se trata del servicio de televisién restringida (TV de paga), via microondas, en la
banda de 2,500 a 2,686 MHz, con un plan de canalizacién de 31 canales de 6 MHz
y uno de 4 MHz. Las siglas MMDS significan Multichannel Multipoint Distribution
Service.

Con la tecnologia analégica es posible transmitir una sefal de television (video
y audio asociado) en un ancho de banda de 6 MHz, o bien transmitir 20 senales de
audio digital, segun lo que decida el concesionario. En tanto que el canal de 4 MHz
(Unico disponible) puede aplicarse para ofrecer servicios interactivos entre el
suscriptor del servicio y los concesionarios.

Se debe considerar que con el llegada de la tecnologia digital, dentro de un
canal de 6 MHz., sera posible transmitir de 5 a 10 sefales de televisién (video y
audio asociado), es decir que, con los 31 canales de 6 MHz. Se transmitiran de
155 a 310 sefales diferentes de televisién. Aun mas, por ser sefales digitales, las
posibilidades se amplian enormemente, ya que podran transmitirse otras senales
de radiocomunicaciones como voz y datos.



Para los concesionarios de television restringida via microondas, que ya cuentan
con algunos canales asignados en la banda de 2,500 a 2,686 MHz., les representa
una oportunidad atractiva el obtener los canales complementarios que les
permitan en un futuro cercano, gracias a la tecnologia digital, ofrecer a sus
suscriptores una mayor cantidad y variedad de senales de television.

1.1.6. Frecuencias para los nuevos servicios basados en tecnologias Imds.

Se trata de servicios urbanos de radiocomunicacion cuyos sistemas transmiten de
punto a multipunto. Las siglas LMDS significan " Local Multipoint Distribution
Service" y el término "local" implica que, el radio de cobertura de la estacion
central que dara servicio a multiples usuarios, es de algunos kilometros. La
banda de operacién en la que los fabricantes internacionales de equipos han
trabajado oscila entre los 25.35 MHz. y los 31.3 GHz., por lo que cada pais
determinara en su momento, cudles bandas son mas apropiadas para su territorio,
considerando que existen otros servicios de radiocomunicacion que funcionan en
otros segmentos especificos dentro de la gama de frecuencias mencionada. En
México actualmente se analizan las distintas tecnologias.

Cabe destacar que con la tecnologia analdgica existe equipo que puede
distribuir sefales de programacién de television (video y audio asociados), de
telefonia y de datos. Otros fabricantes exploran las técnicas digitales para mejorar
la eficiencia del uso de los LMDS. Como ya sabemos, la transmision de television
restringida via inaldmbrica es una realidad y su uso potencial en el futuro cercano
seria la provisién de servicios locales de telefonia publica dentro de las ciudades
del pais, al amparo de las concesiones de red publica de telecomunicaciones
correspondientes.



Figura 1.1.6. Diagrama de servicio Imds en la regién metropolitana de la Ciudad de New
York.

Diagrama de ITU.

1.1.7. Enlaces estudio - planta.

La estaciones en amplitud modulada, (radiodifusidon sonora en banda AM) dan
servicio a través de antenas transmisoras que operan en frecuencias asignadas
dentro de la banda de 535-1,605 Hz, mientras que las estaciones de frecuencia
modulada (radiodifusiéon sonora en banda FM) lo hacen en la banda de 88-108
MHz.

Estas estaciones, generalmente, realizan sus programaciones lejos de las
antenas transmisoras que radian la programacion hacia los aparatos receptores.
Por tanto, la planta transmisora se convierte en un radioenlace punto a punto.

Estos radioentaces llevan sefales que son consideradas como radioenlaces del
servicio fijo, los cuales, sirven para interconectar los estudios con las plantas
transmisoras de las estaciones y operan en frecuencias asignadas, siendo una de
éstas, la de 222-235 MHz. Estos radioenlaces no son captados por los receptores
de los radioescuchas.

En el caso de las estaciones de radiodifusion de television (video y audio
asociado), se transmite generalmente en las bandas de 54-88 y 174-216 MHz,,
Aunque algunas también lo hacen en la banda de 470-806 MHz. Tales estaciones
requieren también radioenlaces de punto a punto del servicio fijo, para lograr la
conexiéon de sus estudios con las respectivas plantas transmisoras, siendo la
banda de 12.7-13.2 GHz. la utilizada para este proposito.



1.1.8. Enlaces de control remoto.

Scn aquellos enlaces que se hacen desde puntos méviles diferentes: por ejemplo,
vehiculos de, television o radio como las unidades de control remoto,
helicopteros, etc., hacia el punto donde se hace la transmision a los aparatos
receptores de los usuarios. Se utilizan temporalmente desde diferentes puntos,
duran un tiempo determinado, terminan y se mueven a otro punto, desde donde se
vuelve a enviar la sefial al sitio encargadc de enviarla otra vez a su destinatario
final y asi sucesivamente.
Generalmente se renta el servicio por un tiempo determinado y corto.

1.2 Actualidad y Futuro de los sistemas de comunicaciones.

En el siglo 21, nuestras actividades diarias tal como comprar bienes,
divertirse, el trabajo de oficina, etc. Dependera hondamente de redes de
informaciéon. En esta época, los "Medios Independientes servicios” , "Redes
Independientes servicios" y  "Ubicaciéon de los Independientes servicios” se
requeriran. Las redes de telecomunicacion se desarrollaran para dar cuenta de
estos servicios y combinara una variedad de sistemas, tal como fibra optica vy
conexiones inalambricas. Es importante para hacer mejor uso de comunicacién
inalambrica, incluyendo satélites, los sistemas globales de informacion, para
apoyar los diferentes servicios que seran independientes de los medios de
comunicacion y de su ubicacion. A fin de dar cuenta de estos servicios, las redes
de telecomunicacion deben proveer la infraestructura avanzada que debe ser
caracterizada por su seguridad y alta confiabilidad.

Uno de estos servicios podria basarse , por ejemplo en un ATM, basado en
gran ancho de banda lo cual es una tecnologia importante para libres proveedores
de servicios. La Transmisién a varios cientos de Mbps sera necesario para el
usuario, para que el disfrute de todos los beneficios de multimedia disponible en
esta red de servicios. Los servicios independientes, seran una caracteristica,
donde telegrafiado inaldmbrico y la movilidad de la terminal y del usuario
asegurara la ubicacién de servicios independientes.

Con los servicios integrados de transmisién digital (ISDB), en un sistema
de transmision que efectivamente transmita datos integrados, audio y video (IMT),
el futuro de los sistemas es una tecnologia desafiante para atender servicics de
multimedia independiente de la ubicacién.

El sistema satélital, basédndose en la Comunicacién Personal Global Atiende mas
de 20 comunicaciones globales de sistemas de comunicacion personal satélital tal
como 1CO, Iridium, Globalstar de etc. principalmente provee telefonia, fax, datos,
localizacion global y servicios similares.

La Comunicacion de Multimedia a través de una comunicaciéon Global de
satélite en sistemas digitales requerira arreglos con la tarifa de transmision de
datos de alta velocidad de hasta varios ciento Mbps, a fin de conecta a las
computadoras a esta gran Carretera. Las redes, tal como el Internet 2, conectaran
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terminales por estos sistemas de satélite en diversas velocidades, que van desde
varios kbps a Gbps en transmision de datos de video, a mas de 15 sistemas de
comunicaciones entre los cuales estan Astrolink, Teledesic, Celestri, etc. Con esto
se tiene previsto las demandas de ancho de banda que requieren los sistemas de
comunicaciones Globales. Con este concepto de Infraestructura de Informacion.
La mayoria de los sistemas via microondas tendran que mirar a otras bandas y sin
duda usaran la transmisién en banda Ka de frecuencias, y con esto sera posible
ofrecer servicios multimedia interactivos bidireccionales, que incluiran voz, datos, y
video, tal como videoconferencia. Estos sistemas podrian proveer los medios mas
rapidos posibles para acceder al Internet y seran disponibles a cualquier hora
sobre la demanda que haya y desde dondequiera en el mundo a dondequiera en
el mundo.

La voluntad mas amplia de la comunidad cientifica mundial conduce a usar
la banda Ka en satélites, especialmente usando sistemas milimetricos (las
antenas de 30 GHz con base en los conjuntos de fase, se muestran como una
gran promesa para aplicaciones avanzadas). Los Circuitos Integrados
Monoliticos para Microondas (MMICS), son determinantes en este proceso, por la
multiple emisién y la cantidad de conjuntos activos que se pueden construir. Por
otra parte, un sistema sobre una pieza, como seria una guia de onda requiere
escala mas grande de integracién, alta velocidad y acceso mas rapido, con
poder inferior y un consumo como el que emplean los CMOS LSI, y légica
rapida con RF de frente analdgica, como son los GaAs LSI.
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Figura 1.2.1.Espectro de Dispositivos en microondas.



1.3. Espectro radio - eléctrico.

Microwave

Bands

Millimeter |Submillimeter
L [s C [ X [Ku] K JTKa
1 |
2 GHz 8 GHz 18 E;Hz 40 GHz 0.300 THz
I GHz 4 GHz 12 GHz 27 GHz
(IEEE)
Visible

5 THz 300 THz 1000 THz

Gamma | Cosmic
ELF [SLF | VLF | LF | MF |HF |VHF |UHF |SHF |EHF |Infrared| Light | X-Rays | "g, ¢ Rays
300 Hz 30 KHz 3 MHz 300 MHz 30 GHz 430 THz 102° Hz
30 Hz 3 KHz 300 KHz 30 MHz 3 GMz 0.300 THz 1000 THz 10 "% Hz 102° Hz

1.3. a. Designacidon de bandas reconocidas actualmente por la ITU.

Banda Rango de Frecuencias, GHZ.
HF 0.003-0.030
VHF 0.030-0.300
UHF 0.300-1.00
L 1.00-2.00
S 2.00-4.00
C 4.00-8.00
X 8.00-12.0
K, 12.0-18.0
K 18.0-27.0
K 27.0-40.0



Capitulo 2

Descripeion de la frecuencia de operacion
(banda Ka).

2.1. Caracteristicas de la banda Ka.

El espectro radio - eléctrico es finito y por lo tanto limitado, la inminente
saturacion del espectro radio — eléctrico en rangos de frecuencia menores a la
banda K, nos obligan a pensar en rangos superiores como lo es la banda K,
para enlaces en linea de vista. Los efectos atmosféricos repercuten muy
seriamente en sistemas cuya frecuencia de operacion es mayor. En estos
enlaces la lluvia, la absorcion gaseosa, la humedad y otros efectos deben ser
tomados en cuenta en el disefio ya que representan un factor muy importante
en el calculo de las perdidas en el espacio libre.

Teniendo en cuenta la siguiente ecuacion (calculo de perdidas en el espacio
libre):

L=92.45+20log,, Dy, +log,, F.,. +a+b+c+d+eldB] .21

Podemos deducir la siguiente expresién que ayuda al calculo de las perdidas
totales en el espacio libre para un radio enlace terrestre o satelital en la banda
milimétrica.

Donde:
F es la frecuencia de operacion en GHZ.
D es la distancia entre emisor y el receptor en km.
a son las pérdidas debidas al vapor de agua
b son las pérdidas debidas a neblina y niebla.
¢ son las pérdidas debidas al oxigeno.
d son las pérdidas por absorcién debidas a otros gases.
e son las pérdidas debidas a la liuvia.

La atenuacién debida al vapor de agua a una frecuencia de 37 GHz es
aproximadamente de 0.05 dB/km, dicha atenuacion depende de la humedad
relativa, de la temperatura, de la presién atmosférica y de la altitud. La
atenuacién debida a la presencia de particulas de oxigeno en la atmosfera
depende de la densidad atmostérica, dicha atenuacion a una frecuencia de 37
GHz es aproximadamente 0.023 dB/km.



En la siguiente figura se observa la cantidad de atenuacion por vapor de agua
Yy por oxigenoO 2, la atenuacion debida a otros gases no se conoce
pero por o general es despreciable.
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Figura 2.1.1. Atenuacion Atmosférica debida al
oxigeno y al vapor de agua.

Las perdidas debidas al oxigeno junto con las pérdidas debidas al vapor
de agua se hacen llamar pérdidas por atenuacion atmosférica, y estas son
simplemente la suma de ambas atenuaciones, para este caso dicha atenuacion
asciende a 0.1 dB/km. a una frecuencia de 37 GHz, aunque algunos
especialistas sugieren considerar una atenuacién de 0.13 dB/km como la
atenuacion equivalente por absorcidon atmosférica para frecuencias de
operacion entre 28 y 42 GHz. Las perdidas debidas a la niebla son de 0.1
dB/km a 37 GHz, en este caso se debe considerar solo la distancia estimada a
la presencia de niebla y no la distancia total entre el transmisor y el receptor.

2.1.1.Atenuacion por lluvia en la banda Ka para un radio enlace terrestre.

Las perdidas debidas a la lluvia son uno de los factores que causa mayor
atenuacion a la seial de RF transmitida en un radio enlace punto a punto con
frecuencia de operacion mayor a 10 GHz. La atenuacion por lluvia es un factor
que depende del porcentaje de precipitacion en mm/h de la regién donde se
realiza el radio enlace.




no de los métodos mas aceptados para el calculo de las perdidas por lluvia es
el procedimiento empirico basado en la relacién A = aR , donde A es la
atenuacion especifica, r es el porcentaje de lluvia en mm/h y los coeficientes de
regresion a y b, que dependen de la frecuencia y de la temperatura de la lluvia,
pueden determinarse en la siguiente tabla:

Frecuencia (GHz) | . e LA s L CRE Ry et e T e
Sl 5 0.0000387 0.0000352 0.912 0.880
2 0.000154 0.000138 0.963 0.923
1z 0.000650 0.000591 1.121 1.075
6 0.00175 0.00155 1.308 1.265

1 Lbt 0.00301 0.00265 1.332 1312
s 0.00454 0.00393 1.327 1.310
10 0.0101 0.00887 1.276 1.264
1254 0.0188 0.0168 1.217 1.200
WIS 0.0367 0.0335 1.154 1.128
20 0.0751 0.0691 1.099 1.065
25781 0.124 0.113 1.061 1.030
30 . 0.187 0.167 1.021 1.000
.35 0.263 0.233 0.979 0.963
40° 0.350 0.310 0.939 0.929
45 0.442 0.393 0.903 0.897
50 %5 0.536 0.479 0.873 0.868

Figura 2.1.1.1.Coeficientes de Regresion para Eslimar una atenuacion Especifica.

Cabe mencionar que las ondas con polarizacién horizontal tienen mas
atenuacién que las ondas con polarizacion vertical, por lo tanto, el uso de
polarizacion vertical reducira considerablemente las perdidas por lluvia.
Suponiendo una temperatura de lluvia de20” y utilizando la distribucion de la
cantidad de Huvia de Laws y Parsons (determinada desde 1943), se puede
calcular la atenuacion por lluvia para un radio—enlace punto a punto en la
Ciudad de México con frecuencia de operacién de 37 GHz y polarizacion
vertical.

EL porcentaje de Lluvia debe ser obtenido de fuentes locales, o también puede
ser determinado al identificar la regién de interés en el mapa de la figura
2.1.1.1, y después seleccionando de la tabla 2.1.1.2, la intensidad de lluvia en
mm/h para el porcentaje de la disponibilidad del sistema en tiempo de
operacion al afio



Ydetiempo . JA IB Jc [p [E |F. |G |H JJ--JK |L M [N [P
Lo T - 1 - 3 1 2 - - - 2 - 4 55 |12
03 L2 I3 s 3 T4 7 T4 T3 16 [7 |11 |15 |34
0.1 2 (3 |5 s [6 [8 |12 [10 [20 [12 [15 [22 |35 |65
0.03 s 16 19 |13 12 |15 20 [18 [28 |23 [33 |40 |65 |105
0.01 8 (12 [15 [19 [22 28 [30 [32 [35 [42 |60 |63 |95 |145
0:003 14 21 |26 [29 [41 [54 |45 [55 a5 [70 [105 [95 [140 |200
0.001 22 |32 [42 |42 [70 [78 |65 |83 |55 |100 | 150 |120 |180 |250

Tabla 2.1.1.2.Intensidad de la Lluvia en mm/h para Varias Regiones del Globo Terrestre.

Figura 2.1.1.2

De los datos proporcionados por la tabla 2.1.1.1, se pueden determinar los
valores de los coeficientes de regresion. Donde :

a,=0233 b, =0.963

De ta misma forma, se puede apreciar sobre la figura 2.1.1.2, que la ciudad de
México se encuentra entre las regiones de lluvia N y M; ahora si consideramos
un 99.97% de disponibilidad del sistema en tiempo de operacién al afo, la
intensidad de la lluvia es por lo tanto de 0.03% al afo, con esta informacién
podemos recurrir a los datos de la tabla 2.2.2. para determinar la intensidad de
lluvia para la ciudad de México (Region N), donde se puede observar que para
los parametros anteriores se tiene:



40 mm/h £ % de intensidad de lluvia < 65 mm/h,

La atenuacién por lluvia es para este caso:

A=aR> 200N

Sustituyendo valores y considerando 55 mm/h de intesidad de lluvia;

A =0.233(55 mm/h)"** = 11.05 dB/km

Para ejemplificar totalmente este caso, consideremos que el radio enlace
terrestre, punto a punto, sé esta realizando en la Ciudad de México a una
frecuencia de operacion de 37 GHz, con polarizacién vertical y a una distancia
de 10 km entre el transmisor y el receptor. Para este caso haremos uso de la
siguiente relacion.

21.1.2

Aer = (A)(L knm)(r).

Donde:
A es la atenuacién por lluvia.
L es la distancia en km entre el transmisor y el receptor.
R es un factor que se determina con la siguiente relacion:

90 L2013
90+ 4Lkm’

El factor r se hace necesario para el calculo de la atenuacién por lluvia, debido
a que la intensidad de lluvia no es constante a lo largo de toda la zona de lluvia.

Sustituyendo los valores;

20 06923
r=————=0
90+4(10)
Finalmente, la atenuacion efectivad el por lluvia para este radio — enlace

terrestre es la siguiente:



Aur = (11.05 dB/km)(10 km)(0.6923) = 76.49 dB

La atenuacion efectiva por lluvia en aplicaciones terrestres en la banda Ka es,
como se puede ver en los calculos, de verdad muy grande y por esto en el
diseno de sistemas en esta banda debe tomarse en cuenta sobre todo la
atenuacion de la senal, pues de esto depende la confiabilidad del sistema.

2.2. Parametros de importancia en los sistemas microondas.

2.2.1. Ruido, potencia y ganancia de los sistemas de comunicacién.

En el enlace de comunicaciones microondas, especialmente via microondas,
uno de los primeros pasos es determinar la ganancia y la perdida de potencia
del sistema. Esta informacién de compensacion entre potencia del transmisor,
ganancia de la antena, y sensibilidad del receptor(figura de ruido y ganancia)
pueden ser determinadas.

Usualmente la imposicion fija para el sistema es la relacion sefal a ruido
C/N, o el indice de error BER para sistemas digitales.

La ganancia en potencia del sistema es calculada con todas las perdidas y
ganancias que la sefal transmitida experimenta cuando es propagada en el
espacio libre. Como un ejemplo considere la transmisién linea de vista en el
enlace de la figura 1.3.1.

El transmisor (Xmtr) desarrolla la potencia Pt medida en dBm o dBW. Esta
potencia es acoplada a través de dispositivos llamados “Circulators” los cuales
se usan para acoplar otros dispositivos {por otros canales) a la alimentacién de
la antena mientras se minimiza el VWSR y la potencia “Onda expansiva” de
otros transmisores. Algo de perdida en potencia, es experimentada por este
tipo de acoplamiento.

El resto de la salida de potencia del transmisor es enviada a la antena
receptora, tipicamente a cierta distancia del transmisor. La distancia es tomada
de un minimo absoluto en los satélites. El sistema transmisor - incluyendo las
perdidas a través del cable o guias de onda, aleta, y el VWSR asociado- es
incluido en la ganancia del sistema administrado como perdidas de

alimentacién L, . Si la perdida exacta del sistema es desconocida, entonces
un estimado razonable es 10 dB/100 m de alimentacion.

Las antenas con reflector parabdlico tienen la propiedad de concentrar la
energia a traves de su geometria la cual le da una ganancia considerable sobre
una fuente tedrica isotopica La siguiente ecuacion, G4 = n(zD/A)? | es usada

para analizar la ganancia cuando el diametro y la frecuencia son conocidas. En
este punto podriamos calcular la potencia irradiada o la potencia isotépica




efectivamente irradiada (EIRP). EI EIRP en dB con respecto a 1 Watt es dado
por:

EIRP(ABIV) = PAdBINY = Ly (dB) = L/ (dB)+ G 4 (dB)

La mayor perdida de potencia en el sistema es la atenuacién a través
del espacio, enlace, Lg.La potencia o energia irradiada desde la antena no es
guiada por las guias de onda o cables, por lo tanto se propaga en todas
direcciones como el espacio lo permite. Ademas de la perdida de densidad en
potencia, hay alteraciones en la atmdsfera, ionosfera y otras anomalias en la
propagacion que dan como resultado la perdida de potencia en la sefnal.
Algunas de las alteraciones de la sefal son fijas y otras varian con el tiempo
Las perdidas variables se llaman atenuacion, y el margen de ganancia del
sistema, llamado margen de atenuacion (F.M.), es determinado a partir de la
tabla 1.3.1. para la realizacién de los sistemas. Las perdidas fijas en el enlace o
la atenuacién ha sido encontrada para ser proporcional al cuadrado de la
distancia d del trayecto hecho por la sefal y también al cuadrado de la

. ~ 2 . . .
frecuencia de la sefal, Ly o< d‘,/2 . Con un constante de proporcionalidad

siendo 92.4 dB por kilometro-GHz y 36.6 dB por miles-MHz, la atenuacion esta
dada por:

L (dB)=92.4dB+20logd,,, +20log [i;;-

2.2.2. Potencia de la senal recibida y ganancia del sistema.

La ganancia de un sistema es definida por la siguiente ecuacion

Gm (dB) = p,(dBm)-S§, (dBm)

El poder de la sefial Sr a alcance del receptor es proporcional a el poder
transmitido y todo, la ganancia y las perdidas, entre la salida del transmisor

Y la entrada del receptor. Esto lo podemos expresar mediante la siguiente
ecuacion:

PG40,

S, = :
LgL (F.ML,

r




La potencia de la sefhal recibida sera:

S, (dBm) = {P,(dBm)~ L, (dB)~ L, (dB)+G, (dB)}*
~{37dB+2log f +20logd} — F.M (dB)+G , (dB)

Donde:

P (dBm)=Potencia a la salida del transmisor, en dBm.
(dBm=dBW+30dB)
Ly(dB) =Perdida total en el trayecto, desde la salida del transmisor a la antena

receptora, incluyendo las perdidas a través de los “circulators” ; también del
sistema de alimentacién de la antena del receptor a la entrada del receptor,
incluyendo la division del poder si mas de un receptor es para procesar la
misma sefal. Se usa 3 dB al menos que se tenga especifica la informacion.
L/(dB)=

2.3. Etapa de bajo ruido en la recepcion satelital.

Como ya se vio, un parametro importante en los sistemas microondas es el
ruido y de ahi el énfasis en este estudio.

Las relaciones de bajo ruido en microondas, en la banda milimétrica, han

sido tradicionalmente exploradas gracias a la necesidad de las comunicaciones
via satélite y terrestre en radio — enlaces punto a punto, sistemas de radar, en
receptores para radio — astronomia y en sistemas de percepcion remota.
De acuerdo a la configuracion de recepcion que se plantea en la figura 2.3.1,
se puede apreciar que el amplificador de bajo ruido para la banda milimétrica
constituye una parte importante de los sistemas de comunicaciones, debido a
que el nivel de potencia de la sefal de entrada es muy pequeno. Esto quiere
decir que el nivel de ruido estimado en el receptor por portadora de Rf o
relacién portadora a ruido en el receptor (C/N) es muy pobre.

VOnteno

mezclodor

o -
~amplificador

a frecuencia

de bajo ruido . -
intermedia

oscilador local
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En lo que respecta a la relacién de la potencia de la senal a la potencia de
ruido (S/N), el canal distorsiona a la senal y el ruido se acumula a lo largo de la
trayectoria. Peor aun, la intensidad de la senal decrece mientras el nivel de
ruido aumenta, y la S/N va decreciendo en forma continua a lo largo de todo el
canal. La amplificacion de la sefal recibida para compensar la atenuacion no
es (til, debido a que el ruido se amplificara en la misma proporcion, y la S/N se
conservard en el mejor de los casos sin cambio. En realidad la amplificacion
deteriora aun mas la S/N debido al ruido generado por el propio amplificador.
Por esta razon es muy importante contar con amplificadores de ultra bajo ruido
a la entrada del receptor que rescaten la onda electromagnética proveniente
del espacio libre.

Sistemas geoestacionarios.

La ventaja de los sistemas geoestacionarios es que las antenas en las
estaciones terrenas pueden ser fijas ya que el satélite permanece estacionario.
Algunos parametros son:

Ancho de banda vy Iébulos laterales.-La distancia geoestacionaria es
altamente poblada. A menudo, los satélites que comparten el mismo espectro,
se colocan solo a pocos grados vistos desde la tierra. Las antenas terrenas
deben ser capaces de discriminar la senal de un satélite y otro, usando un
angosto ancho de banda y dolarizacién alterna. Una de las razones para
incrementar el uso de mayores frecuencias es que las antenas pequenas
pueden lograr el ancho de banda requerido.

Efectos de propagacion.-Las perdidas significantes en la propagacion se
encuentran en los 35,680 Km. aproximadamente desde el origen de la
transmisién. Receptores de bajo ruido con alto desempeno y suficiente
potencia de transmisiéon son requeridos para mantener la comunicacion. Asi
como la gran frecuencia nos ayuda, las perdidas a través de la lluvia, humedad
nos afectan en el disefio.

Atraso en el tiempo.- Las sefales que viajan hacia el satélite y de
regreso , nos da un atraso de aproximadamente 1/3 de segundo. En las
comunicaciones de tiempo real como las de voz, esto es simplemente un poco
confuso, pero en dos vias de comunicaciéon de datos, algun dato puede
necesitar ser validado o tener alguna confirmacién y debe de vivir con este
atraso.

Por esto los sistemas geoestacionarios se consideran poco atractivos
para las comunicaciones movibles. Algunos sistemas pueden justificar el costo
y la complejidad (e.g. INMARSAT comunicacion en los vuelos comerciales),
pero la mayoria de las aplicaciones Satelitales estan siendo manejadas con
satélites de orbita baja o media LEO y MEO.

Sistemas Satelitales de Orbita Baja.

Los sistemas de ¢rbita baja pueden remediar problemas de perdidas en
la propagacion, resultando en requerimientos del equipo, pero algunos temas
surgen, como el escepticismo de la viabilidad de estos, pues requieren de
complejas soluciones técnicas.



Movimiento a través del cielo.- EI movimiento produce un variaciéon por
efecto doppler, corrimiento y caida de frecuencia de acuerdo a la usada por ello
deben pasar cerca del usuario. Un rastreo y compensacion debe ser incluido en
cualquier sistemas LEO. Este movimiento también significa cambios en el
angulo de transmision y recepcién Al contrario de los sistemas GEO's estos
sistemas deben tener antenas con gran ancho de banda para tener la
capacidad de captar mucho del efecto piel. En complemento, como los angulos
de incidencia cambian, la sefial también cambia perdidas de acuerdo a la
distancia y a la cantidad de atmésfera que la sefal debe penetrar. Esto afiade
un rango dindmico que debe ser ajustado en el sistema, donde las perdidas
son relativamente constantes y los parametros fijos de desempefio son
usualmente suficientes.

Mlltiples satélites en el sistema.- Debido a que los satélites son visibles
al usuario por una fraccién de tiempo, por su 6rbita, un gran numero de estos
deben estar ubicados en varias 6rbitas para proveer una cobertura mundial.
Alguno de los tépicos con estaciones multiples son similares a la comunicacion
celular, donde los usuarios hacen un cambio de célula “hand off” o de estacion
por estar en movimiento. Siempre y cuando estos sistemas estén comunicados
entre si con enlaces dedicados (par trenzado, fibra Odptica o enlace
microondas).

Los sitios satelitales en celdas deben de estar conectados con canales
de radio las mismas ventajas técnicas como las tienen los enlaces de un
satélite a un usuario. Esto debe de hacerse con una serie de estaciones
terrenas, en un numero suficiente para todos los satélites en orbita, o quizas
pudieran estar acompanados con satélites Geoestacionarios que proveen una
cobertura de 1/3 de la superficie terrestre.

En suma, asi como tenemos enlaces de satélite con usuarios en tierra,
podemos tener comunicacion entre satélites, lo cual representa una conexién
magnifica en el espacio , una superautopista de informacion.

Sistemas de posicionamiento Global.

Otro gran sistema satelital es el sistema de posicionamiento global,
donde USA cuenta con 24 satélites para identificar en forma precisa la
localizacion de un punto terrestre con gran exactitud. También la antigua Union
Soviética cuenta con su sistema de posicionamiento global.

El gran reto técnico para este sistema fue la integracion del
procesamiento para la adquisicion de sefales de los satélites y derivarlas en
datos de posicionamiento global de acuerdo a los tiempos de retraso en la
senal y el codigo de estas. Debido a su bajo costo y productos compactos el
sistema GPS es muy dtil en la actualidad.
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Dependencia del amplificador a la frecuencia de operacion.

En el modelado de sehal pequena, es demostrado [1], que si se pueden
igualar los parametros S, entonces se obtendra un excelente modelo.
Sin embargo este no es siempre el caso. Los coeficientes de reflexion a
la entrada y a la salida, nos permiten tener un factor de estabilidad Ky
una posible ganancia maxima, son la meta para optimizar el modelo.
Estas metas son dificiles de obtener en el modelo de senal pequefa.

Se puede igualar los parametros S de los datos a través de la
optimizacion de los elementos intrinsecos y extrinsecos. Esto crea un
modelo que no puede ser exacto; La ganancia maxima y el Factor de
estabilidad K pueden no encontrarse en la proximidad de los datos
caracteristicos. Por ello, al observar estos parametros se propone un
modelo aproximado. Anadiendo los coeficientes de reflexion, maxima
ganancia y el factor de estabilidad K como objetivos principales se
permite que el modelo sea tan preciso como sea posible. En el pasado,
el modelo se generaba sin un conocimiento de parametros como son
coeficiente de reflexién, maxima ganancia y factor de estabilidad K,
recordemos que los coeficientes de reflexion “parametros S” son de muy
reciente uso.

Parametros de importancia.

Si pudiéramos tener un estandar en lo que a desarrollo de técnicas de
modelado se refiere, podriamos decir que existe una linea muy fina
entre un buen modelo y un modelo aproximado.

El modelado de un circuito de sehal pequefia comienza con el analisis
de un circuito equivalente
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Fig. 2.4.1 Circuito equivalente de sefal pequena de un FET.
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Comenzando con los datos que se tengan de los parametros S, dados
por el fabricante, el primer paso es calcular los valores parasitos, que en
si son valores que nos van a regir el disefio para manejar una figura de

ruido optima.

Pardmetro Descripcidn.
& transconductancia
R, Resistencia Gate-source
i R, _ Resistencia drain-source
C, Capacitancia drain-source
C | Capacitancia gate-drain
C Capacitancia gate-source

26



Capitulo 3

Fundamentos Teoricos para disefiar la guia de
onda H para amplificador de bajo ruido.

3.1 Consideraciones del sistema.

Un amplificador de bajo ruido para la banda milimétrica esta compuesto de
los siguientes elementos:

1.-Dispositivos activos.

2.-Redes de acoplamiento a la entrada y a la salida del amplificador.
3.-Redes de polarizacién de corriente directa.

4.-Blogueadores de CD y de CA

5.-circuito antioscilacion.

Para iniciar con el estudio y disefio, consideraremos a nuestro transistor
como un traductor de ganancia en potencia, al cual lo podemos representar como
una red de dos puertos, definiéndose como:

Linear
E, ¥y ag v

L

Figura 3.1. Circuito del transistor linear activo.

Definiéndose como:

S
Gy =—oul

":n L}



Donde r,, es potencia actual de la salida enviada a la carga y ravs es la potencia

— E

disponible en la fuente. Pavs=-"'"

4R, Z,

De lo anterior surge la necesidad de hacer el estudio del sistema , y para

esto tenemos que tener en cuenta los siguientes fundamentos tedricos para el
disefio del amplificador.

3.2 Representacion de redes para microondas mediante teoria
de bipuertos

Los transistores para microondas pueden ser representados por
redes de dos puertos (bipuertos). A bajas frecuencias una red de dos puertos se
representa por los parametros Z, Y, H,L, G y ABCD; sin embargo, estos
parametros no pueden ser medidos en forma precisa a grandes frecuencias
debido a que las pruebas de circuito abierto y de corto circuito no se pueden
realizar en estas frecuencias ya que son dificiles de obtener en este rango de
frecuencias. La siguiente figura representa una red de microondas mediante la
teoria de bipuertos.

B — - - b
e
e Red de Dos .-
i Puertos '
- N

puerto | puerto 2

Figura 3.2. Red de dos Puertos.

Para caracterizar el comportamiento de los bipuertos en la regién de microondas
se utiliza la matriz de dispersion o parametros de dispersion S. Estos parametros
son definidos en términos de las ondas incidente y reflejada, y caracterizan
completamente el comportamiento de una red de dos puertos trabajando en la
region de microondas.

En la década de los setentas la popularidad de los parametros S se incremento
debido a la aparicion de un nuevo equipo, analizador de redes, capas de
proporcionar la medicién de los parametros de dispersion S.
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3.3 Representacion De un bipuerto Mediante parametros S

Los Parametros S surgen debido a la necesidad de tener
parametros mensurables dentro de los sistemas microondas y son junto con el
equipo de medicion de redes vectoriales un gran paso en la tecnologia de
microondas.

Fig.3.3.1. Union de dos accesos o red.

Considerando la figura 3.3.1. La razén de la tension 1} de la onda viajera que sale

en la entrada 1 a la tensién ¥ de la onda viajera incidente en la entrada 1, con la

salida o acceso 2 conectado a una impedancia de acoplamiento, es un coeficiente
de reflexion o parametro de dispersian.

",
= h
Intercambiando la carga y el generador, la razén de la tension I, de la onda
viajera saliente en el acceso 2 a la tensién 15 de la onda viajera incidente en el

acceso 2 con la entrada 0 acceso 1 conectado a una impedancia de
acoplamiento, es:

S 331,

Sez = |':“ ...3.3.2-

Asi, con el acceso 2 conectado a una impedancia acoplada, la tension 1, de la

onda viajera saliente en el acceso 2 o salida a la tensién /) de la onda viajera

incidente en el acceso 1 es un coeficiente de transmision o parametro de
dispersioén

8y 338
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Finalmente, con el acceso 1 conectado a una impedancia acoplada, la tension 1)
de la onda viajera saliente en el acceso 1 a la tensién >, de la onda viajera
incidente en el acceso 2, es:

Su = __'1._ ...3.3.4.

3.4 Representacion De un bipuerto Mediante parametros Z

La representacion mas comun de una red de dos puertos a baja frecuencia es la
matriz de impedancias o parametros Z, estos parametros se determinan de la
siguiente forma:

Parametros Z:

v =z + 2287,

v =291l + 2,

Vi - 1 212 l.'1
|i\'3j|—|i-?3| .?_1_2:||:f;.j| 3.4,

Vi -
Vi :/:u.".-L_.:,‘ = .-f.'i‘-—J . w=Zudy,_, = 2=

en forma matricial;

V)

iz

s}

v
vi=Zait, o = Zn= —I
d 12 lisl

Esta representacion es muy usada a bajas frecuencias debido a que la medicion,
de los parametros Z, es muy facil mediante las pruebas de corto circuito y circuito
abierto en las terminales del bipuerto. Los parametros z también son usados
cuando se encuentran redes de dos puertos conectados en serie, como se
observa en la figura siguiente:
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Figura 3.4.1. Bipuertos conectados en serie usando parametros Z.

Vi “J vi'+ v’ : nez’u z'n+z'n [ﬂ] 342

V2 [\':’+1-'2! 2au+z’n neznlliz
Se puede determinar una matriz de impedancia total sumando uno a uno los
parametros Z de cada uno de los bipuertos y de esta forma caracteriza el arreglo

como un solo bipuerto.

3.5 Matriz de dispersion

A frecuencias de microondas no es posible determinar los pardmetros Z ni los
parametros ABCD como ya se menciono, es por eso necesaria una nueva
representacion de las redes de dos puertos a esas frecuencias.La representacion
apropiada es llamada matriz de dispersion, matriz cuyos elementos son los
parametros de dispersion S, estos parametros se determinan de la siguiente

forma:

Parametros S:

B — -
Oo— ——0
puerto de entrada —ﬁﬁ puerto de salida

o———
b, +—— — b,



Relaciones con parametros S:

b= Sna +Snaz,

b2 = Sam + Snaz,

En forma matricial:

f:b:] I:Su Slz]{m] )
ba| [ Sa Sal|laz| s

Donde:
b Coeficiente de reflexion b2 Coeficiente de
Su=— , e d : Su=—| , : -
ai ., in de entrada. ail,,.,” transferencia Tu: directa.
s b2 Coeficiente de reflexion § b Coeficiente de
=" y 7 an= 5 - 5
ax,., Iow de salida. R - transferencia T inversa.

Los parametros de dispersion representan los coeficientes de reflexiéon en la
entrada y en la salida (5, y S,,) y los coeficientes de transmisién en directa e

inversa (S, y S;,). Sobre la figura 3.5.1, @, representa la onda incidente y & la

onda reflejada para el puerto de la entrada 1, para el puerto de la salida 2, @2
representa la onda incidente y b la onda reflejada.

Los parametros S son medidos para diferentes frecuencias cuando los puertos de
entrada y de salida del transmisor se encuentran conectados a una carga
generalmente de 50 €. Esta carga o impedancia caracteristica se elige debido a
que representa una minima atenuacion asociada a una transferencia de potencia
maxima.

La onda reflejada y la onda incidente ayudan a determinar el coeficiente de
reflexion sobre la linea de transmisién de la siguiente forma:

. V*(x) _ onda—reflejada
V7 (x) onda-incidente

Lad
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3.6 Matriz de transmision ABCD

La matriz de transmision ABCD es una herramienta matematica que nos permite
caracterizar los parametros eléctricos de una red de microondas, particularmente
es conveniente usarla cuando se tienen redes, microondas de dos o mas puertos,
conectadas en cascada, ya que la matriz ABCD equivalente es igual al producto de
las matrices individuales ABCD de cada uno de los puertos. Estos parametros se
determinan de la siguiente forma:

i|—+ 4 |
+ ‘ ) | s () +
A AB ;
1 v,
" CD p
Puerto 1 Puerto 2

Figura 3.6.1.Red de dos Puertos Caracterizada por parametros ABCD.

Parametros ABCD:
vi= Ava+ Bia, 361

= Cva+ I-ia),
O en forma matricial:

PHe B e

Donde :

Vi
v1=Av:|_h=,,:>A=—' s

V2 =0 vi~l

) i
hi=Cw|,,=C= e

¥ =l2

~i1=0

st
tad



Es conveniente, dadas las ventajas que representa la matriz de transmision ABCD
para caracterizar redes conectadas en cascada, la representacion de bipuertos
mediante parametros ABCD. La forma de representar bipuertos caracterizados
con otro tipo de parametros diferentes a los ABCD, es mediante la conversion de

parametros.

3.7 Conversion de parametros de redes de dos

puertos

Una red de dos puertos puede ser descrita en términos de varios parametros, por
lo que es necesario tener relaciones, que nos permitan convertir de un tipo de
parametro a otro. A continuacion se representa la conversién de parametros S, Zy

ABCD.
S Z; ABCD
Si S (Zu-ZNZu+Zd)-ZuZn | A+Bl/Zo—=C[lZo—D
i AABCD
S S 2ZnZo 2(AD - BC)
AZ ABCD
S;] S!] ZZ'JIZO 2
AZ AABCD
SH SR (Zu+ZolZu=Ze)=ZuZn | —A+BIZe=ClZo+ D
az AMBCD
Zn zﬁ{]"‘SllX]"Sll)i-Sli.&l- Zn A
s c
2 7 2851 Zia AD—-BC
0 e e
AS C
Zn A 287 ZZI l
[
2 7 (1=-Su)1+5u)+Siu8n o D
< AS E
A (1+85)(1 = Su) + SuzSn 7n A
28n Za
B ?°(1+$||XI+S::}—S|'_§':: [Zl B
: 28 ——t
Za
C i(l—SuI] - 812)-Suln 1
Za 284 7
D (1 -Su](l-!»._!in)m S128n Zaz D
28 E;I'

Tabla 3.7.1. Conversién entre parametros de Bipuertos.
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3.8 Caracterizacion de transistores para microondas.

La caracterizacion de los transistores para microondas o banda milimétrica toma
en cuenta las propiedades eléctricas y magnéticas que surgen al estar trabajando
en este rango de frecuencias, de esto surge un modelo del transistor mas
completo, que nos representa estas propiedades. En altas frecuencias se sabe
que los efectos parasitos sobre las caracteristicas eléctricas del transistor es
mayor. Las dimensiones de los transistores para microondas o banda milimétrica
son muy pequenas. Por ejemplo, en este proyecto se utilizo un transistor de
dimensiones de 400 x 300 um. Esto nos da la pauta para saber los rangos en los
que estamos trabajando y como los efectos parasitos influyen en el
funcionamiento.

El circuito hibrido equivalente del transistor a altas frecuencias se muestra en la
figura 3.8.1. Sobre la figura se puede apreciar que se representan los efectos
parasitos provocados por las patas del transistor en cada una de sus terminales
(Gate, Drain y Source respectivamente), ademas de los efectos capacitivos y
resistivos entre cada una de las terminales del dispositivo.

Source

Figura 3.8.1.Modelo de alta frecuencia de un transistor de efecto de campo.

El modelo de alta frecuencia de un transistor de unién bipolar, utilizando
parametros I1 e hibridos, es semejante al modelo de alta frecuencia del transistor
de efecto de campo (FET) mostrado en la figura 3.8.1.

Existen dos figuras de mérito que comunmente son usadas por los fabricantes de
transistores de alta frecuencia para describir la respuesta del dispositivo, éstas
son:

1.- El producto ganancia - ancho de banda ( s, ).Este parametro indica la

frecuencia cuando la ganancia de corto circuito e (w) €S igual a la unidad.
ye )



2.- La frecuencia maxima de oscilacion (s, ). Este parametro indica la
4 ) €sigual a la unidad.

frecuencia cuando la maxima ganancia de potencia (G

Cabe mencionar que el transistor que se eligid para este proyecto es de la
compania Toshiba, cuyas caracteristicas son por demas excelentes para el disefo
de sistemas de bajo ruido en la banda milimétrica. Ademas de que este se ajusta

mejor para trabajar en la banda Ka.

3.9 Carta Smith

La carta Smith quizds sea una de las herramientas graficas mas utiles para el

diseno de circuitos en microondas utilizando parametros S.

AN 6’%:3"":%" i
S
s [N
SR T |\
SR ] S

N

/ ﬁ%&@: ok

MADRALLY SCALED PARAUETENS
il AT e OO Nt U TP L VU oo, v, JErlc or PO UL (U () R %E
I [T —— —veeata an L "sg § @ = s ¥ p E ® o3 B R &
Jassts & e % 3 3 3 3 Mpus 3e sfSFEE 6 % & % li!
MTEREE R 2 3 8 ER MRS H s 8 % E BE Bow

Figura 3.9.1. Carta Smith, Derechos reservados por Phillip H. Smith,
Murray Hill, NJ, 1977.
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La carta Smith (Figura 3.9.1.) desarrollada en 1939 por Phillip H. Smith, en los
laboratorios Bell, es una gréafica polar del coeficiente de reflexion de voltajes I", el
cual puede ser representado en forma polar como :

r=|re*

Donde : [T 1 desde el centro de la carta con un angulo 6 que va de:~180" <8 <180

Por lo que cualquier [T]<1 puede ser graficado como un tnico punto sobre la carta
Smith.

La utilidad real de la carta Smith es para convertir coeficientes de reflexion a
impedancias o admitancias normalizadas y viceversa, usando para ello los
circulos, de impedancia o admitancia normalizadas, impresos sobre la carta.

Si una linea de transmision sin perdidas con impedancia caracteristica tiene
Z, conectada una carga , el coeficiente de reflexion en la carga puede ser
expresado como:

1—'—‘-1{.-—!=|1—18‘6 ...3.9.1,
zL+ 1 ’
O bien:
ref-% ...3.9.2,
Zi+Zo

Donde, la impedancia normalizada de la carga (7, )es:

~Z 1+[re”
Az T 1-ne ..3.9.3.

Esta ecuacion compleja puede expresarse mediante dos ecuaciones,
representandoa T ya ( Z ) en terminos de su parte real y su parte imaginaria.
Por lo que :

I'=Ir+Ti, ...3.9.4.

ze=re+ jx. ...3.9.5.
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Por lo tanto :
(14T7) + jTi

S TI o Y o ..3.9.6.

Parte real: (7} (i)
1-(r)" =i
g —— ...3.9.7.
T T (i)
Parte imaginaria: .
2(ri)° ...3.9.8.

-+ @

Finalmente, la carta Smith se obtiene graficando estas dos familias de circulos en
el plano

I'*-Ti , que representan circulos de resistencia constante y circulos de
reactancia constante. Los circulos de resistencia constante y los de reactancia
constante son ortogonales.

Circulos de resistencia constante:

. ¥ 1 Y
(rr- ” ] +Ti =[ ] . ..3.9.9.
1+nr 1+nr
Circulos de reactancia constante:
(rr-1)° +[r‘ : )2 [ : ]2
r—= i——] =|—].
=1 ...3.9.10.

El coeficiente de reflexion también puede ser expresado en términos de la relacion
de onda estacionaria (SWR), como se muestra a continuacion:

SWR-1

N=maT

..3.9.11,

La relacion de onda estacionaria representa el grado de acoplamiento entre
( Z,¥Z,).Por lo tanto:
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1+

SWR:I—II'I’ ...3.9.12.

si SWR=1=|I]=0.

Se puede concluir que la carta Smith es una herramienta grafica que sirve para
determinar todos aquellos parametros de importancia sobre una linea de
transmision.

3.10 Redes de acoplamiento de impedancia

No cabe duda que uno de los problemas mas serios a los que se enfrenta un
disenador de circuitos para microondas es el de la transferencia de energia. Este
problema, ligado directamente al acoplamiento de impedancias, puede ser
minimizado e inclusive eliminado casi en su totalidad si se disenan correctamente
los circuitos de acoplamiento para cada caso en particular. Precisamente, el
potencial practico de la carta Smith es la gran ayuda que representa para el disefio
de circuitos acopladores de impedancias. Los circuitos acopladores se disenan
para una frecuencia central, en este caso es necesario conocer algunos
parametros del transistor a esa frecuencia sobre los cuales se estara realizando
acoplamiento. Por ejemplo, si se desea disenar, como es el caso, un amplificador
de bajo ruido para un receptor satelital en la banda milimétrica a 36 GHz de
frecuencia, es necesario conocer el coeficiente de reflexion 6ptimo a esta
frecuencia de operacion, y disenar con la ayuda de la carta Smith una red de
acoplamiento que permitird operar con los minimos ruidos posibles. En la siguiente
grafica se presenta un esquema general del acoplamiento de impedancias.

Z
& g
de [
z, | » Acoplamiento

Figura 4.10.1.Esquema general de una Red de Acoplamiento.

Donde:
14 e 2P
Zen=ZoW. ...3.10.1.

I" es el coeficiente de reflexion en la carga, | es la longitud positiva sobre la linea
de transmision y B es la constante de fase igual a:

2z
F=" ...3.10.2.
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Para obtener la méaxima transferencia de potencia, es decir para obtener un
perfecto acoplamiento es necesario que:

Zin=Zo.

En el presente trabajo se implemento una técnica de acoplamiento de
impedancias nueva en el continente americano segun los reportes técnicos de la
IEEE. Esta técnica tiene como base el principio de trinsicidn de Chebychev para
realizar transformadores de impedancias de longitud /4 mediante guias de onda
H hibridas. La transformacion se logra mediante paredes eléctricas introducidas en
una guia de onda rectangular ( Finned and Ridged Waveguides), para que de esta
forma, se pueda modificar la impedancia caracteristica de la guia de onda
rectangular hasta el valor deseado. La parte imaginaria se acopla mediante lineas
de transmision en forma de Stubs.

Esta nueva técnica implementada por vez primera en la antigua union Soviética y
especificamente en el instituto Politécnico de Kiev de Ucrania por el Dr. Vladimir |.
Skjachko, ahora ha sido aplicada al disefo de acopladores para dispositivos que
operan en la banda milimétrica ( amplificadores de bajo ruido, mezcladores, filtro,
entre otros).

3.11 Teoria sobre lineas de transmision

Una linea de transmision puede representarse mediante una red eléctrica de
parametros distribuidos, donde los voltajes y las corrientes pueden variar en
magnitud y fase a lo largo de toda la linea. Como se muestra en la figura 3.11.1,
una linea de transmision es representada esquematicamente como un par de
lineas paralelas que pueden conducir ondas electromagnéticas transversales
(modo de propagacion TEM), modo de propagacion donde es evidente la falta de
componentes de campo longitudinales.

La diferencia de longitud, que se muestra en la figura 3.11.1, puede modelarse
para su analisis mediante un circuito eléctrico, tal y como se aprecia en la figura
3.11.2. Donde R, L, G y C estan en cantidades por unidad de longitud y se definen
de la siguiente forma:

R = resistencia en serie por unidad de longitud para ambos conductoresen  Q/m
L = inductancia en serie por unidad de longitud para ambos conductoresen  ff/m
G = conductancia en paralelo por unidad de longitud en S/m
C = capacitancia en paralelo por unidad de longitud en Fim
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Figura 3.11.1.Representacién Esquematica de un
elemento diferencial de una Linea de transmision.

i(z.l}) ifz+Az 1)
N 9

+  pAz LAz .
v(z.t) G&zg CAzl viz+ Az.1)
?. = | T e

Figura 3.11.2.Circuito eléctrico equivalente de una linea de transmision.

La inductancia en serie L representa la inductancia total de los dos conductores,
mientras la capacitancia en paralelo C se debe a la cercania entre los dos
conductores. La resistencia R en serie representa la resistencia debida a la
conductividad finita de los conductores, y la conductancia en paralelo G es debida
a las perdidas en el dieléctrico.

3.11.1 Propagacion de la onda sobre una linea de
transmision.

Aplicando las leyes de Kirchhoff al circuito de la figura 3.10.2 obtenemos lo
siguiente:

V(.z,r)—RAzi{z,f]~L6z%)‘~v(£+ﬂz.f)=0, Rty B
i(z,r) - GAzv(z + ﬂz,f}—C&:‘?v(%zJ—]-—i(z+&z,1) =0, S By [

41



Dividiendo ambas ecuaciones entre Az, determinando el limite cuando &z —Qy
considerando el caso estacionario, las ecuaciones de Kirchhoff se simplifican a:

dv(z) _

dz R+ joL)I(z), ..3.11.1.3.
d

ﬁ:):“(c““fwc)i’(z]. ..311.14.

Notandose la similitud entre este par de ecuaciones y las ecuaciones de Maxwell

representadas por la ley de Faraday y por la ley de Ampere.
Ley de Faraday:

Vletl, =3 1118,
ot
Ley de Ampere:

a1 . B 1 G 0y IO
Donde:

E es la intensidad de campo eléctrico en [V/m]

H es laintensidad de campo magnético en [A/m

B es la intensidad de flujo magnético en H"ebersr’mzl

D s el desplazamiento eléctrico en (.'mh’omb.sfmzj
5 eslaintensidad de corriente eléctrica en |4/ m?)

Resolviéndose este par de ecuaciones simultaneamente se obtienen las
ecuaciones de onda o ecuaciones de Helmholtz:

aviz)
dzi -y ¥(z)=0,

o 4 By B B

dl
dz(:} -y 1(z)=0.

...3.11.1.8.



Donde :

v =a +jp = J(R+joL)(G+ jo C), ..3.11.1.9.

Es la constante de propagacion, la cual esta en funcion de la frecuencia. Las
soluciones de las ecuaciones de onda se pueden expresar como:

V(z)=Voe? +Voe'",
..3.11.1.10
Hz)=ToeT 410" 311111

Donde ¢ % representa la propagacion de la onda en direccion +z, y € *
representa la propagacion de la onda en direccion —z. Finalmente, se puede

determinar la impedancia caracteristica de la linea de transmision £, dela
siguiente forma:

Vo -¥o R+jwl |[R+joL
gl Ve REJOL ’ =, ..311.1.12
I. I. ¥ (:+_,rw(.

Se puede observar que para determinar la impedancia caracteristica de la linea de
transmision es necesario conocer las cantidades por unidad de longitud R, L, G, C
y la frecuencia de operacion w.

3.11.2 Lineas de transmision sin perdida.

De acuerdo al circuito de la figura 3.11.2. se puede observar que R y G son las
Unicas componentes eléctricas que representan pérdidas sobre la linea, siendo
unas por conduccién y otras por la presencia del dieléctrico. En muchos casos
précticos estas pérdidas son muy pequenas y pueden despreciarse, por lo que si
R=G=0 (x=0) la constante de propagacién y se definiria como:

y:a{-‘jﬁ =jﬂ ‘-:jﬂ)‘d LC:jm‘\‘ HE | 31720,



Por lo tanto:

ﬂ =wvILC=w LE . P 1 Iy -0

Donde: @ es la constante de atenuacion, B es la constante de fase,

u =y g, =u, *4xx10 '[H/m]es la permeabilidad de la linea de transmisién y
£=¢€,6,=¢,*8.84 x10 "[F/m] eslapermitvidad de la linea de

transmision.

Bajo estas condiciones la impedancia caracteristica de la linea de transmision  Z,

queda definida como:
L 1
Z"*\j;“\{; ..3.11.2.3.

Es decir, para una linea de transmisién sin perdidas la impedancia caracteristica Z,
depende unicamente de la permeabilidad p y de la permeabilidad ¢ de la linea de
transmision. Parametros producidos por el efecto inductivo y capacitivo presentes
sobre la linea.

3.11.3 Lineas de transmision sin perdida y con carga.

La siguiente figura muestra una linea de transmisién sin pérdidas con una carga
conectada £, . Es muy importante estudiar este caso debido a la aparicion de una
onda refle|ada sobre la linea bajo la presencia de 4. . La onda reflejada es una
propiedad muy importante de la linea como sistema eléctrico distribuido.

Vz), 1(2)

b,

- 1 z
[4 ]
Figura 3.11.3.1.Representacién de una linea de transmision sin perdidas y con carga.
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Si una onda incidente, /e | es generada por una fuente en z<0, la relacién
entre el voltaje y la corriente de esa onda incidente sera la impedancia
caracteristica 7 . Pero cuando conectamos z, al final de lalinea  Z, ,la
relacion entre el voita]e y la corriente en la carga {2—0) sera Z, #Z, dando Iugar a
una onda reflejada ) ¢* . Por lo que la componente total de voltaje y de
corriente sobre la linea de transmisién debe expresarse como la suma de una
onda incidente mas una onda reflejada, como se muestra a continuacion;

V() VetV wFIEEL
2t = =———20.
I(D} Vo—‘P o
Vo= ZL—ZcV* o
= 7 W23 11:32.

El voltaje y la corriente en |a carga estan relacionados por la impedancia de carga,
por lo que en z=0 se debe tener :

V(z)=Voe ™ +Voe?, ...311.33.
Donde : Ve Ve
= &P B e’ ...3.11.3.4.

La relacion entre la amplitud del voltaje de la onda reflejada y la amplitud del
voltaje de la onda incidente es conocida como coeficiente de reflexion I', definido
de la siguiente forma:

V; Zi—Zo
P =iz
vy, &+oo ...3.11.35.

Por lo tanto, la componente total de voltaje y de corriente sobre la linea de
transmision puede expresarse como:

Viz)=V ;[e""’ “4+Te’ ], ...3.11.36.

Ver
f(:)=?[e""—l"e"“]. B F8T.
(1]
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De estas dos ultimas ecuaciones se observa gue el voltaje y la corriente sobre la
linea de transmisién consisten de una superposicion de una onda incidente mas
una onda reflejada, tales ondas son llamadas ondas estacicnarias. Solo cuando
I'=0 la impedancia de carga Z,  debe ser igual a la impedancia de la linea de
transmision Z, , estoes Z, =7, . Es entonces cuando se dice que la carga esta
acoplada a la linea debido a que no existe reflexién alguna y toda la potencia esta
siendo transferida hacia la carga.

Una vez definido el coeficiente de reflexion T, se puede definir un nuevo parametro
que nos indica el grado de acoplamiento entre Z, y Z, . La relacién de onda
estacionaria (SWR) puede determinar este grado de acoplamiento y su definicién
es la siguiente:

_Vmax _1+][ ...3.11.38.
Vmin  1-I

SHWR

Se observa que la SWR es un numero real que toma valores entre el intervalo
“ 1 < SWR < oo ". Cuando SWR=1 implica una carga completa acoplada.

Debido a que la impedancia vista hacia la carga varia en funcion de su posicion
sobre la linea es necesario definir un coeficiente de reflexion de voltajes para
cualquier punto / sobre la linea de transmision, por lo que cuando z= -/

Vet

Vee!

(e) = =T(0)e?#*, =S58

Donde T°(0) es el coeficiente de reflexion en z=0, y la impedancia vista hacia la
carga es :

. g, Bt JEstanpE ...3.11.3.10
T Zo+ jZtanp £

Cabe mencionar que esta ecuacion es muy importante, ya que determina la
impedancia vista hacia la carga sobre cualquier punto de la linea de transmision
para cualquier impedancia de carga Z, . Esta expresion es llamada comunmente
ecuacion de la impedancia de la linea de transmisién y representa un punto de
vista claro del concepto de acoplamiento de impedancias.
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3.12 Microcinta como elemento acoplador

Una microcinta es una linea de transmision que puede representarse mediante
una red eléctrica de parametros distribuidos como la mostrada en la figura 3.12.1.
Hasta aqui se ha tratado de manera completa el caso de las lineas de transmision
sin perdidas. Sin embargo, no siempre es recomendable despreciar dichas
perdidas, sobretodo cuando se trabaja en frecuencias muy altas, debido a que
pueden afectar muy seriamente la respuesta del sistema. Para determinar las
perdidas en el dieléctrico y por conduccion, que son las perdidas que se presentan
sobre la microcinta, es necesario conocer algunos conceptos sobre ella.

La microcinta es una de las lineas de transmisor planas mas popular. Primero,
porque ésta puede ser fabricada por el proceso de fotolitografita y segundo, por su
facil integracion con dispositivos activos y pasivos para microondas. La geometria
de la microcinta se muestra en la figura 3.12.1. y la distribucién de los campos
eléctrico y magnético sobre ella se presenta en la figura 3.12.2.

-

DY ey

- -

/ﬂ :_;l_)/ N & //
id | Er [‘/'J

N S SR 7 x
Figura 3.12.1 Geometna de Ia Mzcrocmta

Figura 3.12.2.Distribucion de los campos eléctrico
y magnético sobre la microcinta.

Si el dieléctrico no estuviese presente, sé podria decir que la microcinta es un par
de conductores de ancho W separados por una distancia 2d, en este caso

tendriamos un modo de propagacion TEM, con velocidad de fase igual a la
velocidad de la luz en el espacio libre (V, =¢) y f=w.u.e, ;Sin embargo, la
presencia del dieléctrico complica el comportamiento y el anélisis de la microcinta,
esta presenta algunas lineas de campo eléctrico y magnético dentro del
dieléctrico, concentradas entre el conductor y el plano de tierra , y una fraccion de
campo eléctrico y magnético en el aire por arriba del sustrato, tal y como se
muestra en la figura 3.12.2. Por esta razén la microcinta no puede soportar un
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modo de transmision TEM, debido a que la velocidad de fase sobre el dieléctrico
seria "c./€,“, y la velocidad de fase sobre el aire seria ¢. De hecho, el modo de
propagacion en una microcinta es un modo hibrido compuesto por ondas
eléctricas transversales (TE) y por ondas magneéticas transversales (TM). En
muchas aplicaciones practicas d<<A por lo que los campos presentes son quasi-
TEM (campos semejantes al caso estatico), caso en el que es mas facil analizar
las caracteristicas de la microcinta. Las siguientes ecuaciones que definen la
constante de fase y la longitud de onda en el sustrato de la microcinta se
determinaron precisamente utilizando el caso estatico.

2r
4] ==
3.121
¥ Vo A
P A1an
[ Jues

Donde ¥, es la velocidad de fase, Ay =clf ¢=2.998x10" [m/s)], f es la
frecuencia de operacién (f.) , u =1y gd es la permitividad efectiva de la
microcinta sobre el sustrato.

La permitividad efectiva de la microcinta ( ¢ ) sobre el sustrato, depende de la
distancia d entre el sustrato y el plano de tierra y de la anchura W del conductor.
Su valor debe cumplir con la siguiente desigualdad:

I<g, <&, ...3.123

Considerando una impedancia caracteristica de la microcinta de 50 €, un
dieléctrico de alumina ( €, =9.8 ) y una distancia,[0.125 mm<d<6.35 mm], entre la
cinta y el plano de tierra de 0.5 mm, se puede determinar la permitividad efectiva
de la microcinta, utilizando para ello la siguiente aproximacion:

&‘5‘1 &—1 ] .3.12.4
+ *
2 2 J1+12d/ W

Eef =

La permitividad efectiva de la microcinta puede interpretarse como la constante
dieléctrica de un medio homogéneo que reemplaza a las constantes del aire y del
dieléctrico. La relacion W/d puede determinarse mediante la siguiente igualdad:
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.3.125

[ 8e* W
E_{e”—z pa:aF-Z
d - 3[ &—l{ o_mﬂ w

I‘T B-1-1n(2B-1)+=—{In(B1) +039- = para —>2

Donde;
Zo [&+1 &-1( 0.11) ..3.12.6
A=Y 5 et ol
y
Bl 3127
220\[;

El resultado que se obtuvo para este caso fue un ancho del conductor
W=0.4876[mm)] y una permitividad efectiva del dieléctrico ¢, =6.603 .

3.13 Ruido en amplificadores para microondas

El funcionamiento de un amplificador para microondas puede ser afectado por
muchos factores, pero el efecto del ruido es probablemente uno de los mas
fundamentales. El ruido puede provenir de fuentes externas o generarse dentro del
propio amplificador. La potencia de ruido generada por el amplificador es el
resultado de un proceso aleatorio producido por cargas en movimiento dentro del
dispositivo.

Existen dos razones fundamentales para el estudio del ruido en amplificadores
para microondas:

1.-El estudio del ruido es basico para el entendimiento del comportamiento del
material semiconductor debido a que proporciona informacién de caracter interno
del fendmeno de conduccion. Cuando el ruido es caracterizado se puede utilizar
como herramienta para el conocimiento de otros parametros fisicos del dispositivo.

2.- Cuando los dispositivos semiconductores se utilizan para medir cantidades
fisicas pequefas o para amplificar sefiales débiles, el ruido establece un limite al
nivel de medicion o amplificacion de dichas senales. Por lo tanto, es importante
conocer los elementos que definen esos limites de operacion y encontrar las
condiciones dptimas de trabajo. Precisamente el objetivo de este trabajo es
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disenar un amplificador que genere los minimos ruidos posibles para optimizar el
limite impuesto por el ruido. Mas adelante se muestra que el diseno de este
amplificador es efectivamente optimizado para generar los minimos ruidos,
utilizando para ello coeficientes de reflexién dptimos que garantizan la generacion
de minimos ruidos posibles dentro del amplificador.

En dispositivos semiconductores se pueden tener tres tipos basicos de ruido.

1.- Ruido térmico (ruido Johson). Causado por el movimiento aleatorio de los
portadores de corriente (electrones o Huecos).

2.-Ruido Impulsional (Shot effect). Resulta del arrastre de portadores causado por
la aplicacion de un campo eléctrico externo (polarizacion del dispositivo).

3.-Ruido de Baja Frecuencia (Flicker effect). Generando por fluctuaciones lentas
en conductividad, con espectro en frecuencia que sigue la ley de variacion |, s .
La contribucién de este ruido en el rango de microondas puede ser despreciacré.

En el caso particular del transistor GaAsFET se pueden distinguir tres
contribuciones basicas al ruido total del dispositivo.

1.-Ruido Térmico. Producido en la region ohmica del dispositivo y con
contribuciones importantes de las resistencias intrinsecas y extrinsecas. Las
fuentes intrinsecas se relacionan a corrientes y voltajes de ruido, estas fuentes se
especifican como la fuente de ruido asociada a la terminal de la compuerta (Gate)
y la fuente de ruido asociada a la terminal de jdrenaje (Drain). Las fuentes de ruido
extrinsecas se relacionan a las resistencias de contribucién mas significativas al
ruido térmico en el dispositivo; estas resistencias son R, R,yvR,,.

2.-Ruido de generacion(Recombinacion). Este tipo de ruido es causado por
fluctuaciones espontdneas en relaciones de generacién, recombinacion y captura
de portadores, lo cual causa a la vez fluctuaciones en las densidades de
portadores libres. Este efecto de transferencia es inherente al material arseniuro
de galio (GaAs).

3.-ruido de Difusion. Producido en la regiéon de saturacion del dispositivo y
atribuido al desplazamiento de cargas generado por el movimiento aleatorio de los
portadores.
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La figura 3.13.1. muestra las fuentes de ruido del GaAs FET mediante una
representacion cuadripolar, 7, ¢ ! de identifican respectivamente como la
corriente de ruido generada en la trayectoria Source — Drain bajo condiciones de
corto circuito, y la corriente de ruido inducida en el circuito de compuerta (Gate)
debido a las fluctuaciones de carga en la corriente de Drain, es decir debido a ; D'

Gate Ry
O—_—®_PMN GaAsFET
i (D intrinseco D In

sin Ruido
e, A AT O

Ry

+*

Source

rs

Figura 3.13.1. Representacion Cuadripolar del GaAsFET, incluyendo
fuentes de ruido intrinsecas y extrinsecas.

Esta convencion fue establecida originalmente por A.Van der Ziel en “Thermal
noise in field effect transistors” para el estudio del JFET y seguida por R.A.Pucel
en “Signal and noise properties of gallium arsenide microwave fiel effect transistor”
para el estudio del GaAsFET. Debido al acoplamiento de tipo capacitivo que existe
entre el Drain y el Gate; los generadores de ruido ; el estan correlacionados
parcialmente.

3.14 Potencia de ruido y Temperatura de ruido Equivalente.

Como se menciono la potencia de ruido generada por el amplificador es el
resultado de un proceso aleatorio producido por cargas en movimiento dentro del
dispositivo. Este movimiento aleatorio produce una pequena fluctuacion de voltaje
entre las terminales de la resistencia, tal y como se muestra en la figura 3.17.1. El
voltaje promedio es igual a cero como se aprecia en la figura, pero el voltaje rms,
que esta dado por la ley de la radiacion de cuerpos opacos de Plank, es distinto a
cero e igual a:
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4hfB

v = W/ :
e M|

...3.141

Donde:

h=6.546x10"" J-seg es la constante de Planck

k=1.380x10" J/°K es la constante de Boltzmann

7'es la temperatura absoluta en Kelvins

B es el ancho de banda del sistema en Hertz

[fes la frecuencia central dentro del ancho de banda del sistema en Hertz
R es el valor de la resistencia en ).

K
R vy
¥t

Figura 3.14.1.Voltaje de Ruido Generado en una Resistencia.

A frecuencias muy altas la ecuacion 3.17.2 puede expresarse mediante la
aproximacion de Rayleigh — Jeans, que es al aproximacion mas usada en
microondas, y que se define como:

v = 1}4;&?’}5‘}{. ...3.14.2.

Para frecuencias mucho mas altas a las de microondas o a temperaturas de
operacién muy bajas, la aproximacién de Rayleigh — Jeans puede ser invalida, por
lo que se recomienda determinar la potencia de ruido v , mediante la ecuacion
3.14.1. En la ecuacién 3.14.2. se nota que la potencia de ruido es independiente
de la frecuencia, por lo que la densidad espectral de potencia de ruido es
constante en todo el espectro de frecuencias (ruido blanco). Ademas se puede
apreciar que la potencia de ruido es directamente proporcional al ancho de banda
B, por lo cual b se limita al ancho de banda de los sistemas microondas para
mantener una baja potencia de ruido.

Lh
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La resistencia de ruido de la figura 3.14.1. puede ser reemplazada por su circuito
equivalente de Thevenin .si conectando una resistencia de carga R, la
transferencia de potencia desde la resistencia de ruido sera maxima, esto Ultimo
se puede observar en la siguiente gréfica:

Filtro ideal
R () paso banda

, $ x
—— -
B -

Figura 3.14.2.Circuito Equivalente de Thevenin de la Resistencia de Ruido.

La potencia entregada a la carga sobre un ancho de banda B esta dada por la
siguiente ecuacion:

Vn i ]-'nz
Pn___(_j = e : v 143,
2R ® 4R AT

Debido a que V , es un voltaje rms, este resultado da la maxima potencia de ruido
producida por una resistencia R a una temperatura T. Observandose las
siguientes tendencias:

1.-Cuando 8 — 0, P, — (Esto quiere decir que un sistema con poco ancho
de banda generara menos potencia de ruido.

2-Cuando 7 — 0,P, = 0 .Esto quiere decir que los componentes y
dispositivos con algin sistema de enfriamiento generaran menos potencia de
ruido.

3-Cuando B — = ,P, -5 o . Esto es llamado catastrofe ultravioleta, no
puede ocurrir en la realidad debido a que 3.14.2 y 3.14.3 no son validas cuando
“foB — o “para este caso debera usarse 3.14.1.

Considérese una fuente generadora de ruido € , que produce un voltaje de ruido
" v " Latemperatura de ruido equivalente es la temperatura a la que debe estar
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una resistencia eléctrica para producir la misma cantidad de ruido que . ;es
decir, para producir Vv, . Si una fuente de ruido (térmico o no térmico) produce
ruido blanco gaussiano, la potencia de ruido generada no estara en funcion de la
frecuencia. Esta fuente de ruido puede ser modelada como una fuente de ruido
térmico equivalente caracterizada por una temperatura de ruido equivalente.
Considérese una fuente arbitraria de ruido como se muestra en la figura 3.17.3, la
fuente cuenta con una impedancia R que esta entregando una potencia de ruido
a una reistencia de carga R. Esta fuente arbitraria de ruido puede ser sustituida
por una resistencia de ruido R a una temperatura de ruido 7. . Donde 7. esla
temperatura de ruido equivalente seleccionada para que la resistencia de ruido
produzca la misma potencia de ruido que la fuente sobre la carga R, esto es:

Te= L. w3 1404,

Figura 3.14.3. Temperatura de ruido equivalente, 7" ,
de una fuente Arbitraria de Ruido Blanco.

Por lo tanto los componentes y sistemas pueden ser caracterizados mediante su
temperatura de ruido equivalente. Donde B generalmente es el ancho de banda de
los componentes o sistemas electrénicos. Por ejemplo, considérese un
amplificador con ancho de banda B y ganancia g. Digamos que el amplificador
esta acoplado a una fuente sin ruido y una carga R, tal y como se muestra en la
figura 3.14.4. Si la resistencia interna de la fuente (hipotéticamente) se encuentra a
una temperatura 7. = 0K  entonces la potencia de entrada hacia el amplificador
serd " p=0", ylapotencia de ruido de salida p, sera la debida solo al generador
dentro del amplificador. Por otro lado, se puede obtener la misma potencia de
ruido en la carga utilizando un amplificador ideal (sin ruido) con una resistencia
equivalente R como fuente a una temperatura « , esta temperatura de ruido
equivalente para este caso estara dada por la siguiente expresion:



e= . +..3.14.5
é GkB
Pi 'Fl
— T. —
Ts=0K SR E R
Amplificador Real
(eon Ruido)

(n)

?;='—Pf— R [ R

Amplificador [deal
(sin Ruido)

(b}

Figura 3.14.4. temperatura de Ruido equivalente de un
amplificador.
{a)Amplificador Real.(b) Amplificador Ideal.

Se puede observar que la potencia de ruido de salida es para ambos casos la
misma; es decir, ( p ) .Y que 7. es la temperatura de ruido equivalente del
amplificador.



3.15 Figura de ruido en Redes activas para microondas

En un amplificador para microondas, aunque no haya senal a la entrada de éste,
un pequeno voltaje de salida puede ser detectado. Esta pequena potencia de
salida, como ya se menciono, es referida como potencia de ruido del amplificador.
Ademas, el ruido total a la salida esta compuesto por la potencia de ruido a la
entrada del amplificador mas la potencia de ruido generada por el propio
amplificador.

Se ha mencionado que un componente o sistema electronico puede ser
caracterizado mediante su temperatura de ruido equivalente. Una alternativa de
caracterizacion de un sistema es mediante la figura de ruido, la cual es una
medida de la degradacién en la relacion senal a ruido entre la entrada y salida del
sistema. La relacion sefal a ruido es la relacion entre la potencia de la sefial a la
potencia de ruido, y depende de la potencia de la sefal para caracteristicas de
ruido constante sobre un sistema. Cuando ruido y sefal son aplicados a la
entrada de una red de dos puertos ideal (sin ruido), ambas senales seran
atenuadas o amplificadas por el mismo factor, por lo que la relacién senal a ruido
a la salida de la red sera la misma. Pero si la red de dos puertos resulta ser no
ideal (genera ruido), la potencia de ruido se incrementara mas que la potencia de
la senal, por lo que la relacion senal a ruido a la salida sera menor en
comparacion a la relacion senal a ruido a la entrada. La figura de ruido F, es la
medida de la reduccion en la relacion senal a ruido, y se define por lo tanto como:

_f_‘/ﬂ“ 8164
-Sﬂ 4

= .

Donde g y N, son la potencia de la senal y la potencia del ruido a la entrada de la
red respectivamente, S, y N, son la potencia de la sefal y la potencia del ruido a
la salida de la red respectivamente. Por definicién, la potencia de ruido a la entrada
es la potencia generada por una resistencia a T,=270K_ ,estoes, r kT, B
En la figura 3.15.1, se observa la potencia de ruidd M,y S la potencia de la séfal
entrando a una red de dos puertos real. La red proporciona una ganancia G dentro
de un ancho de banda B y tiene una temperatura de ruido equivalente 7. .La
potencia de ruido a la entrada es N, =478 y la potencia de ruido a la salida es la
suma de la potencia de ruido a la entrada mas la potencia de ruido generado
internamente, ambas potencias amplificadas por el factor G de ganancia, esto es
HS{, | GS': . La potencia de la senal a la salida es N, = kGAT, +'ﬁ_)?°’ lo que la

5 J .o
G S JORTHT B .3.15.2.

figura de ruido de un sistema puede expresarse de la siguiente forma:



O bienen dB :

Te B 5 L S
F= lUIog{H-—,—J dB=0.
To
R
W\ Red con
TO= 290 K Ruido R
G, B, T,
e —
P;=S,+N, P,=S,+N,

Figura 3.15.1.Esquema para determinar la figura
de ruido en una red de dos puertos.

Si la red de dos puertos no generara internamente potencia de ruido, 7. seria
cero, dando como resultado una F=1 (- =0). De la ecuacion 3.18.2,7  es:

Te=(F =17, ...3.15.4.

Es importante tener en mente dos cosas referentes a la definicion de la figura de
ruido:

1.-La figura de ruido se define para una fuente de ruido acoplada, y para una
fuente de ruido que consiste de una resistenciaa  _290x -

2.- La figura de ruido y la temperatura de ruido equivalente son las caracteristicas
mas importantes de las propiedades de ruido de un sistema.

Para una red pasiva con pérdidas, donde la ganancia es menor a la unidad, la

temperatura de ruido equivalente es:

T=(1-1T. .+3.15.5.
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Sustituyendo en la ecuacion 3.15.2, la figura de ruido se define para un sistema
con pérdidas como: 3.15.6

T
F=1+(L-1) T
Donde L=1/G>1, es el factor de pérdidas y T es la temperatura de la resistencia
de ruido y la temperatura de la red pasiva. Para este caso se puede observar que
cuando 7=7, lafigurade ruido es igual al factor de pérdidas, es decir, F=L.

3.16 Figura de ruido de sistemas en cascada.

En un sistema de microondas la senal de entrada viaja a través de varios sistemas
conectados en cascada, cada uno de los cuales degrada la relacién senal a ruido.
Si se conoce la figura de ruido o la temperatura de ruido equivalente de cada una
de las etapas, es posible determinar la figura de ruido o la temperatura de ruido de
todo el sistema conectado en cascada. De esta forma es fécil distinguir que para
un diseno a minimos ruidos la primera etapa juega un papel muy importante en la
definicion de las caracteristicas de ruido de todo el sisterna en su conjunto.

En la figura de ruido 3.16.1 se muestra un sistema en cascada compuesto por dos
bloques, con ganancias G,.G. |, figuras de ruido F..F. ytemperaturas 7,,.7,; de
ruido respectivamente. Para este caso se desea determinar la figura de ruido y la
temperatura de ruido de todo el sistema en cascada tal y como si fuera un solo
sistema.

¥, G | w G | w,
—_—e F - 5 - -
To Ta Te
(a)
N GG | N,
— F,
Ty Tea

(b)

Figura 3.16.1.Figura de Ruido y temperatura de ruido equivalentes
de un sistema en Cascada.(a)Dos redes Conectadas
en Cascada. (b) red equivalente.
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La potencia de Ruido a la salida de la primera etapa v, es:

w3161,
Ni=GikToB+ GikTaB.

La potencia de ruido a la entrada es N, =47, B y |la potencia de ruido a la salida de
la segunda etapa es:

No=G:N1+ GakTe:B = G1G:kl{]‘"o+ T:t-ir'é- Tel}. ...3.16.2.

Para un sistema equivalente al de la figura 3.19.1 (a), la potencia de ruido a la
salida es:

No=GriGakB( Tess+ T0). ...3.16.3.

Donde es la temperatura de ruido equivalente de todo el sisteme CRL A
y se defifg,de la siguiente forma:

g
cas = Jet +—Je2.
Ta Glf

Usando la ecuacion 3.18.4, para convertir la temperatura de ruido equivalente en
una figura de ruido, la figura de ruido de todo el sistema en cascada sera:

1
Feas=Fid—(F2-1). ...3.16.5.
14 GI(FI }

Estas dos Ultimas ecuaciones muestran que las caracteristicas de ruido de un
sistema en cascada son dominantemente debidas a las caracteristicas de ruido de
la primera etapa, debido a que el efecto de la segunda etapa se ve reducido por la
ganancia de la primera etapa. De esta forma, para un diseno a ruidos minimos la
primera etapa debera tener una muy baja figura de ruido asociada a una ganancia
moderada.

Para un numero generalizado de etapas, la temperatura de ruido y la figura de
ruido de todo el sistema en cascada pueden determinarse mediante las siguientes
expresiones:

Ta Ta
+

GGG ...3.16.6.

Teas= T+



Fa-1 ) F3-1+
G GiGa ' ...3.16.7.

Fou=Fi+

De lo anterior podemos deducir que la primera etapa es la mas importante en
cuanto a ruido se refiere.
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Capitulo 4

Disefio de la guia de Onda H para un
amplificador de bajo Ruido en la banda Ka.

4.1. Eleccion del transistor

Actualmente los amplificadores de microondas usan transistores de union Bipolar
(TBJ) vy transistores de efecto de campo de arseniuro de galio (GaAsFET). El
desempeno de los TBJ es funcional hasta 4GHz, a esas frecuencias los TBJ son
confiables, de bajo costo, tienen alta ganancia y una baja figura de ruido, y por lo
general son incondicionalmente estable.

El desempeno de los GaAS FET a 4 GHZ es superior que los TBJ. Por ejemplo,
con un GaAs FET se puede obtener para esta frecuencia una figura de ruido de
1.5 dB con una ganancia asociada de 20 dB, y para una frecuencia de 18 GHZ una
figura de ruido de 2.7 dB con una ganancia asociada de 10 dB; Ademas, un GaAs
FET es capaz de transmitir mas potencia que un TBJ a frecuencias superiores a
los 4 GHz. Por esta razdn, los GaAs FET son los mas utilizados para el diseno de
amplificadores de bajo ruido en la banda milimétrica.

El GaAs MESFET (Metal Semiconductor Field Effect Transistor)es el
transistor de mayor uso en circuitos I6gicos con velocidades de giga bits , aunque
el uso de HEMT (high electron mobility transistor) y HBT (heterojunction bipolar
transistor) se ha incrementado, los circuitos que usan HBT's pertenecen a la
familia de los circuitos ECL(Logica de acoplamiento de emisor) , conocida por el
campo bipolar de silicon. Los HEMT s son usados en el mismo tipo de circuitos
como los MESFET s asi que enseguida hablaremos de las familias basadas en los
MESFET 's.

El MESFET de agotamiento es el dispositivo estdndar. Esté dispositivo es
facil de fabricar pero la desventaja de circuitos con solo transistores de
agotamiento es que el nivel de transferencia es necesario y a la vez hay que suplir
dos voltajes. Los circuitos MESFET's mejorados al contrario, necesitan solo un
voltaje. Estos circuitos, sin embargo, tienen un corte ldgico muy pequeno (cerca de
0.5 V) por que la barrera de la compuerta Schottky no puede ser polarizada con
mas de 0.8 V en polarizacién normal. La fabricacion por ello necesita un control
exacto de los parametros. Extremadamente pequenas y uniformes se deben
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producir las capas. JFET's con compuerta (p+) pueden sustentar 1.1 V en
polarizacion normal asi que el corte I6gico puede ser mas grande.
Las familias I6gicas MESFET ‘s mas conocidas son:

Légica bufered FET (BFL),

Logica de acoplamiento directo (DCFL),
Légica de diodo Schottky — FET (SDFL), y
Légica de fuente acoplada FET (SCFL).

Algunas variaciones son :

* Ldgica capacitor — Diodo, FET (CDFL), en conjunto con BFL, y
» Ldgica de fuente en seguimiento FET (SFFL), variante de SFLC.

El transistor usado en este trabajo es el transistor HEMT JS8910-AS de la
compania Toshiba figura 4.1.1, el cual tiene una figura de ruido de 1.5 dB a 40

( T=25C ), que resulta ser una figura de ruido muy baja e ideal para este
tipo de aplicacion.

JS8910-AS

CHIP OUTLINE

Unit in um

5 : Sgurce Contact pad
(6 wires])

D : Drain Contact pad
{2 wires)

& 1 Gate Conrast ead
[2 wires}

Thickness 1860 = 20 pa

400

Figura 4.1.1.Diagrama del transistor a escala y acotado en micrémetros.
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4.2. Caracterizacion del amplificador

El amplificador considerado, figura 4.2.1., se caracteriza por ser una red de dos
puertos, cuyo ruido interno £,[2] se puede determinar mediante la siguiente

ecuacion:

P, = kTyBG(F - 1),

- L

Donde k es la constante de Boltzman, 7, es la temperatura del amplificador en
grados Kelvin, B es el ancho de banda del sistema en Hz, G es la ganancia del

amplificador y F es su figura de ruido.

Gata

g R

vDS=1.5 V, I1DS=12 ma

Cgd Rd LA Drain
b -—a
Cds
i"_’() R
Rs
Ls

Figura 4.2.1.Circuito equivalente del transistor JS8310-AS el cual incluye
la conexién de los cables para la polarizacion.

Zf =500

Vs £ 0®

Red de
Acoplamiento
de Entrada

N

Zy L

ol

Red de
Acoplamicenlo Ze=500
de Salida

i
Zow 7

Figura 4.2.2.Diagrama a bloques del amplificador de bajo ruido.



4.3. Estabilidad del amplificador

El amplificador esta disenado utilizando un transistor de efecto de campo de
arseniuro de galio con caracteristicas de estabilidad condicional. El método que se
ocupa para estabilizar incondicionalmente al amplificador es mediante la
modificacion de la impedancia de entrada de la red activa en la que se ubica,
colocando un inductor en realimentacién serie, entre la terminal de fuente (source)
del transistor y la tierra del circuito, con valor de 31 pH (j6.82 € en fc).[2]

Si el dispositivo usado en el amplificador para microondas es unilateral; su
coeficiente de transmision es inversa (5. ) es igual a cero y es inherentemente
estable, sin embargo, la mayoria de los dispositivos no presentan la propiedad de
ser unilaterales, y esto es especialmente notorio a frecuencias altas. Esta
caracteristica hace que el transistor pueda volverse inestable a frecuencias donde
su retroalimentacion interna es suficientemente grande. En tales condiciones su
ganancia se hace infinita y el transistor entra en un estado de oscilacion. El diseno
de amplificadores para microondas se ve restringido por el nimero de transistores
que pueden ser utilizados al seleccionar solamente dispositivos unilaterales, ya
que en ocasiones precisamente los no unilaterales son los que presentan
caracteristicas deseables como alta frecuencia de transicién, alta ganancia y baja
figura de ruido.

4.3.A. Conceptos tedricos sobre la estabilidad

Analizando la estabilidad del circuito puede observarse que si la impedancia del
puerto de entrada o la del puerto de salida tienen parte real negativa, el circuito se
encontrara en la regién inestable, esto equivale a que los modulos de los
coeficientes de reflexién en la entrada y en la salida sean mayores a la unidad.

Teniendo los parametros S del dispositivo se pueden graficar sobre la carta Smith
los circulos de estabilidad en la entrada y en la salida, obteniendo de esta forma
los puntos en los que los coeficientes de reflexion en la entrada y en la salida son
iguales a uno, para asi proceder a determinar que areas dentro de la carta Smith
representan las regiones de estabilidad.

Cuando se tiene estabilidad incondicional, cualquier fuente o carga pasiva en la
red mantendra al amplificador en la regién estable. Graficamente, los circulos de
estabilidad encerraran totalmente la carta Smith o bien se ubicara fuera de ella [3].
Esto implica que

Su| <148l <1



Para determinar si una red de dos puertos es estable se usa el factor k de
estabilidad de Rollett [5]:

N 1+ |&]2 —|Sn|2 —|S12E2

k

2[321||S|g| ’ ...43a1l.
Donde :
A=8S1S2-51512. s B
Si k>1 , [Al<) , entonces la red de dos puertos, figura 4.3.a.1, es

incondicionalmente estable para Re(Z, +Z,)>0 y Re(Z,,+Z7.)>0  Sjk<1 habra
algunas impedancias de fuente y de carga que causaran que la red oscile.

Si el dispositivo es incondicionalmente estable se requerira ubicar las regiones
dentro de la carta Smith donde se encuentren normalizadas para efectuar los
acoplamientos en la entrada y en la salida que permitan al amplificador trabajar en
la region de estabilidad, sin embargo, si tales regiones no se ubican las
impedancias de acoplamiento requeridas para un diseno 6ptimo a determinadas
especificaciones, entonces se tendra un circuito inadecuado, por lo que sera
necesario estabilizar al transistor.

Debido a que la estabilidad esta en funcion de los parametros S del transistor, es
posible transformar la matriz S de la red activa al agregar impedancias en
realimentacion, es serie o en paralelo, al bipuerto del transistor, obteniendo asi
una red aumentada. Calculando la matriz de dispersion del nuevo arreglo es
posible determinar el efecto de la adicion de las impedancias, esto se obtiene
convirtiendo la matriz S en una matriz de impedancias Z o en una matriz de
admitancias Y, para de esta forma sumarle la matriz de impedancias o la matriz de
admitancias del elemento en serie o en paralelo segun corresponda.

Para nuestro caso se utiliza un elemento no disipativo para no incrementar el ruido
en la etapa de amplificacion, se utiliza una inductancia en serie entre la fuente del
transistor y las tierra del circuito tal como se muestra en la siguiente figura:



Figura 4.3.a.1.Red activa modificada mediante la conexion de un
Inductor en serie entre la fuente del transistor y la tierra del circuito.

El arreglo requerido corresponde a una conexion de bipuertos en serie como la
mostrada en la figura 4.4.1. Los parametros Z del transistor se obtienen a partir de

las conversiones mostradas en la tabla 4.7.1. Obteniendo asi la matriz ,  del
bipuerto correspondiente al transistor. '

z =[z’“' z:’] 43.2.3

Y la matriz Z, correspondiente al inductor :

[zf' ’f’] 43.a4
zb = b s |- s Torde e
Iy Zm
Donde:

zfl :3T3 = Z;i = Z:z =ij ; ...4.3.a5

Los parametros Z del arreglo total equivalente (Z, ) se pueden obtener al sumar
los parametros individuales de cada bipuerto.

t i a ] a b
7 _[z“ zl?}_]tzn'*'zn z,,+zu]
r r ] = h a (-
Iy In 2,42y Intin ...4.3.a.6.

Para obtener los parametros de dispersion S modificados, es necesario efectuar
una conversion Z a parametros S de acuerdo con las conversiones mostradas en
la tabla 4.7.1. Con los parametros de dispersion de dispersion modificados se
evalia nuevamente la estabilidad del transistor y de determina qué valor de
inductancia es el indicado para estabilizarlo.

(i3]



4.3.B. Resultados de la estabilizacion

Para el desarrollo de este amplificador se utilizé el transistor GaAs Fet de
tecnologia de alta movilidad de electrones pseudomdfico HEMT JS8910 — AS | el
cual, entre sus principales caracteristicas ofrece una figura de ruido muy baja, la
que lo hace adecuado para ser usado en la primera etapa de los amplificadores
para microondas. El HEMT puede operar hasta 60 GHZ de frecuencia con una
figura de ruido de 2 dB y una ganancia asociada de 6 dB.[8]

Llevando a cabo un andlisis mediante la determinacién de los factores A k y
usando los parametros S originales, se obtuvo que aunque el valor absoluto del
determinante de la matriz S es menor a uno, condicion necesaria para la
estabilidad incondicional mas no suficiente, el valor de k es menor a la unidad
alrededor de la frecuencia central, con lo que se tiene una condicién de estabilidad
condicional (figura 4.3.b.1). Es necesario entonces, estabilizar el transistor en toda
la banda de frecuencias de interés.

Coeficiente de Eslabilidad del Amplificador
Ik| ' : i

2 25 3 as 4 45 5
Frecuencia, [Hz) i

(a) (b)

Figura 4.3.b.1. k y/A de la Red sin estabilizacion.

La meodificacion de la red activa se obtuvo al conectar una inductancia en
retroalimentacion serie entre la terminal de fuente del HEMT y la tierra del circuito.
Una vez efectuado el analisis de la red modificada se obtuvo la estabilizacion
incondicional del circuito. En las siguientes figuras se presentan los resultados de
la estabilizacion para una variacién de los valores de inductancia de 20, 31 y 40
pH.
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Coeficiente de Estabilidad del Amplificador

K,

2 25 3 as 4 45 5
Frecuencia, [Hz] "

(a)

05
0.45
D.Zz

(b)

Figura 4.3.b.2. ky|A de la Red con estabilizacion para L= 20 pH.

La gréfica 4.3.b.3 presenta la zona de estabilidad del amplificador (28.7 — 41.6
GHz), lograda al conectar un inductor en el source del transistor con valor de 31

pH (j 6.82 Q a la frecuencia central).

Coeficiente de Estabilidad del Amplificador

(a)

||

besosalogommmnmegumnncictininnandosnonidrnnnan

uz 25 3 :js 4 45 5
Frecuencia, [Hz] x ™

(b)

Figura 4.3.b.3. k y|Al de la Red con estabilizacion para L= 31 pH
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Coeficiente de Estabilidad del Amplificador |Al

2 25 3 35 4 45 5 2 25 3 3'_5 4 -lrs 5
Frecuencia, [Hz) " Frecuencia, [Hz] x "

(2) (b)
Figura 4.3.b.2. k y || de la Red con estabilizacion para L= 40 pH.

De la s figuras 4.3.b.2, 4.3.b.3, 4.3.b.4, puede observarse que el transistor se
ubica en la regién de estabilidad incondicional en un intervalo de frecuencias a
partir de una inductancia determinada, pero a la frecuencia de interés el transistor
es incondicionalmente estable con una inductancia de 31 pH como se puede
apreciar en la figura 4.3.b.3,. Aunque para valores mayores de inductancia se
obtiene la condicion de estabilidad, el problema de utilizar un inductor muy grande
es el cambio en los parametros de ruido del dispositivo, ya que estos parametros
fueron determinados por el fabricante sin incluir el inductor en la terminal de
fuente, por lo que es recomendable que su valor sea pequeno para asi poder usar
los parametros de ruido dados por el fabricante.

Se eligi6 el valor de inductancia de 31 pH por ser el que abarca el ancho de banda
de interés. A 35 GHz de frecuencia se tiene una impedancia de j6.82 ohms, la cual
no altera significativamente los parametros de ruido dados por el fabricante, pero
es suficientemente para ubicar al dispositivo en la region de estabilidad
incondicional. En la siguiente tabla se muestran los pardmetros de dispersion
originales y los parametros de dispersién modificados a 35 GHz de frecuencia.

Pardmetros S originales. Parimetros S modificados Porcentaje de diferencia
0.611+i0.235 = 0.6552 -201° | -0.494 +j0.198 = 0.533./158.12° - 18.68 %
0.139 + j0.0048 = 0.140 2° 0.153 +10.104 = 01852 34.33° +32.14 %
1713 +j1.070= 2020~ 32° 1.66 +0.997 = 1.937.£ 30.99° -4.09 %
-0.205 - j0.104 = 0.230~ -153° -0.139 - j0.136 =0.195~ -135.5° -1334 %

TABLA 4.3.b.1.Porcentaje de diferencia entre los parametros S
Originales y los Parametros S modificados.
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Puede observarse que el valor del parametro correspondiente al coeficiente de
transmision en inversa S;z aumento en un 32.14 %. Al aumentar la ganancia en la
trayectoria de realimentacién se consiguié, para este caso, la estabilizacién
incondicional del amplificador dentro del ancho de banda deseado.

4.4, DISENO A RUIDOS MIiNIMOS
ACOPLANDO CON MICROCINTAS

El primer paso del disefio a ruidos minimos es determinar el circuito de
acoplamiento de entrada, para esto se calcula la admitancia de fuente 6ptima para
figura de ruido minima ( Yopt,) con la siguiente expresion:

1-Topt
1+ Topr” (4.4.1)

Yoptin=

Donde: I'opt = 0.53+] 234, es el coeficiente de reflexion optimo a 35 GHz, se
garantiza por parte del fabricante que operando con este I'opt se generan los
minimos ruidos dentro del transistor, y Yopt, = 1.09 + j1.3. Con este valor de
admitancia normalizada se determiné, con la ayuda de la carta Smith, el
acoplamiento entre la fuente y el transistor. El acoplamiento se realizo con un stub
abierto conectado en paralelo con longitud de 0.142 4 (4) y una linea de
transmision conectada en serie con longitud de 0.006 A (b).

l,= 0.006A

500

50Q | | 1,=0.1424

Figura 4.4.1. Circuito de Acoplamiento de Entrada.
Para el acoplamiento de salida se deben obtener las matrices ABCD del stub de
entrada (/;), de la linea de transmision (k) y del transistor. Primeramente se obtuvo

la matriz ABCD del stub abierto de la entrada conectado en paralelo, cuya
expresion esta dada por:

[.-!: B.} { . 0]
- = L) 1| (4.4.2)
Ci D] |J Zu.i‘rm{! B

Donde: Zy = Z; = 50 Q, Z; es la impedancia de la fuente y la constante de fase (j3)
es igual a:
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g =

2n
77 (4.4.3)

4 )
juil, A

Tl ey (4.4.4)

Donde: Vp es la velocidad de fase, Ay = ¢/, ¢ = 2.998x10° m/s, fes la frecuencia
de operacion (fc), 1, = 1y g¢ es la permitividad efectiva de la microcinta sobre el
sustrato.

Se obtuvo la matriz ABCD de la linea de transmision de entrada conectada en
serie, con la siguiente expresion:

[_4: B:} cos\ 12 ) _,r‘Zuscfn{.-’:ﬂ)
M:= =

¢ D jvzin-_\'en[hﬂ] r.'o.\'(hﬂ] i (4.4.5)

Se obtuvo la matriz ABCD del transistor, que esté dada por:

[ 0#Sw1-82)+SuSn Zol1+ 81+ 82) —SuSy

Ms=| :g 280 28xn
. | Doy 1 - Sulll=8n)=SuSa (1=-Sulll+Sn)+SuSx | (4.4.6)
LZU 280 28

Al igual que los parametros de ruido, los parametros de dispersion del transistor
utilizado (S, Si2, S» ¥y Sz) pueden ser dados por el fabricante o medidos
directamente por el disefnador.

Una vez determinada la submatriz ABCD

MMM |:.4'1 B::”:A: B:}{A; Ba} [.4_. B..]
A Ci Di)|\C: D:||Cs Ds ¥ G D i)

se calculd la admitancia normalizada de salida (Yout) a fec, cuya expresion esta
dada por:

CZs + As .
Yout = m = 079 + j0.56. (4.4.8)

Con este ultimo valor de admitancia normalizada se obtuvo el acoplamiento entre
el transistor y la carga. El acoplamiento se realizo con una linea de transmision
conectada en serie con longitud de 0.229 A (k) y un stub abierto conectado en
paralelo con longitud de 0.094 A (k).
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l,=0.229%

50Q

Figura 4.4.2. Circuito de Acoplamiento de Salida.

Una vez determinado el acoplamiento de salida se obtuvo la matriz ABCD de la
linea de transmision de salida conectada en serie, con la siguiente expresion:

costls Zosen| 11
L [.‘14 H;} i { (1B)  jZosen| ﬁl] o,

=] = 1
Ci j%wu[hﬂJ cos{113)

También se obtuvo la matriz ABCD del stub abierto de salida conectado en
paralelo, que esta dada por:

[,;; gl [ | | 0]

Me=| :l A - (4.4.10)
Cs ;J<J J= tanlls8) 1

Finalmente, se obtuvo la matriz ABCD total, cuya expresion esta dada por:

Mu'i/!:z’m‘:u’l-if-lMszl_Ar br (4.4.11)
I_C!‘ Dr |

Una vez determinada la matriz ABCD total es posible calcular todos los
parametros necesarios del amplificador de bajo ruido. Los cuales se enuncian a
continuacion:

La impedancia de entrada del amplificador, con la siguiente expresion:

Zin = CZ + D (4.4.12)
Donde Z; es la impedancia de la carga.

La impedancia de salida del amplificador, que esta dada por:
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DhZr + B

ot = ————
ou CiZr + Ar® (4.4.13)

El coeficiente de ganancia, cuya expresion esta dada por:

B 4Rel Z.) Rel Zr)
|ArZe+ Br+CiZeZe + Dizs|'

(4.4.14)

La relacion de onda estacionaria a la entrada del amplificador, con la siguiente
expresion:

I +|Tinf
SWRin=——.
mn I . |'r‘f”t (44.15)
Donde:
Cin Zin—2i
"= Zinv 2z (4.4.16)

Y la relacion de onda estacionaria a la salida del amplificador, que esta dada por:

SWRout = |+ |Cout|
. oul = 71 = |I—NI-‘J’I . (4.417)
Donde:
r Zo— Zout
il =——————
‘ Ze+ Zout’ (4.4.18)

4.5. FIGURA DE RUIDO

La teoria de ruido en redes lineales de dos puertos ha sido ampliamente
desarrollada [1], se sabe que la figura de ruido puede ser minimizada al
seleccionar adecuadamente la admitancia de fuente en los circulos de figura de
ruido constante sobre la carta Smith. La figura de ruido para una red de dos
puertos [1] queda definida para la frecuencia de operacién como:

Rv,
F= me"‘ G_'\l}\_ }”P‘I . (4.5'1)

Donde: Ys=Gs+ jBs, es la admitancia de la fuente vista por el transistor. Yo, es la
admitancia 6ptima de la fuente para figura de ruido minima. Fun, es la figura de



ruido minima del transistor. Ry, es la resistencia equivalente de ruido del transistor
y Gy, es la parte real de la admitancia de la fuente.

La admitancia de la fuente debe ser la admitancia éptima para lograr los ruidos
minimos a la frecuencia de operacion, es decir:

},.\' - Yuf:.‘ . (452)

La figura de ruido también puede ser definida en términos de los coeficientes de
reflexion de la fuente (I's) y el dptimo para el transistor(l"opt), de la siguiente
forma:

g L [I—]"\}
Tzl (4.5.3)
_|_[|-r,.,.,1

L ZIJ I + rulru J (454}

Los parametros de ruido del transistor utilizado son Fpn, I , ¥ An, €stos pueden
ser dados por el fabricante o medidos directamente por el disenador.

Par otro lado, para una figura de ruido especifica no minima (Fi), podemas definir
el siguiente parametro de figura de ruido N como:

_ll—"u—rn.l‘.‘il'r _ Fi;"meh I_ |_.
S 4RyZe (4.5.5)

Con la ayuda de esta (ltima ecuacion se obtiene el circulo de figura de ruido
constante, cuyo centro (Cr) y radio (Rg) estan dados por:

i ...__r","
TN+ (4.5.6)
,/N(A' +1=|Fopf)
AL, (4.5.7)

Una vez obtenidos los circulos de figura de ruido constante, es posible determinar
los acoplamientos que permitiran un diseno para ruido constante y la maxima
ganancia compatible para ésta figura de ruido. Cabe mencionar que los circulos de
figura de ruido constante no representan una figura de ruido minima, por lo que el
diseno para éstas condiciones no sera para minimos ruidos.
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4.6. RESULTADOS DEL ACOPLE CON MICROCINTAS

A continuacion se muestran resultados de algunos parametros importantes de
diseno del amplificador de bajo ruido. En las figuras 4.6..1 y 4.6.2 se puede
observar que la impedancia de entrada a fc tiene un valor real de 18.94 Q con un
valor imaginario de j8.66Q.

Iimpedancia de Entrada Parle Real
Ain 12 -'

Impedancia de Entrada Parte Imaginania

T

] . 5 .. 350 i i i 1 i
Frocuencia, [Hz] v 1" o 1 2 3 4 E P
Frecuencia, [Hz| 510"

Figura 4.6.1. Impedancia de Entrada Figura 4.6.2.

ia de Entrada
Parte Real. Impedancia de Entr

Parte Imaginaria.

De la misma forma la impedancia de salida del amplificador a fc de acuerdo a las
figuras 4.6.3 y 4.6.4 es Zout = 50.00 - j0.1427Q.

Impedancia de Salida Parte Real. Impedancia de Salida Parte Imaginaria.
140, T T 0, T Y H T
Rout [{1] : : : : { Xout (0] H
100
20
B0
-A0F -
6a}-
40 e
20/ p0}-
0 1 B 3 v E [ 100
Frecuencia, [Hz] 10" Frecuencia, [Hz] e
Figura 4.6.3. Impedancia de Salida figyra 46.4. Impedancia de Salida
Parte Real.

Parte Imaginaria.

La ganancia obtenida del amplificador de bajo ruido es de 5.0 (7 dB) a 35 GHz,
dicha ganancia tiene un comportamiento definido por la grafica de la figura 4.6.5.



Coeficiente de Ganancia.

2 T T T T T T

: 1 15 i 25 3 s 4 4% §
Frecuenca, [Hz] 0™

Figura 4.6.5. Coeficiente de Ganancia.

Las figuras 4.6.6 y 4.6.7 indican la transferencia de energia sobre el amplificador
para un BW de 2 GHz alrededor de la fc, siendo las relaciones de onda
estacionaria a la entrada y a la salida 3.14 y 1.14 respectivamente.

Relacian de Onda Estacionaria en la Entrada. Relacién de Onda Estacionaria en la Salida.
7 Y Y I T 25 H ' 1 1 T T T

; S R i
3 az a4 16 38 4 42 44 46 24 26 28 2 3z a4 L 38 4
Fracuencia, [Hz] % 10" Frecuencia, [Hz] a1

Figura 4.6.6. Relacion de Onda Figura 4.6.7. Relacion de Onda
Estacionaria Estacionaria
en la Entrada. en la Salida.

La grafica 4.6.8 presenta las figuras de ruido para las frecuencias sobre la zona de
estabilidad, se puede observar sobre la grafica que F es 1.29 dB sobre el BW de
operacion. Cabe mencionar que los parametros de ruido del transistor utilizado se
extrapolaron hasta 40 GHz utilizando un método de regresién polinomial y se
comprobaron con la ayuda de la carta Smith, y los parametros de dispersion se
interpolaron utilizando el método de Spline en Matlab.
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Figuras de Ruido del Amplificador.

e

1 15 2 25 3 a5 4
Frecuencia, [Hz] 10

Figura 4.6.8. Figuras de Ruido del Amplificador.

4.7 PERDIDAS EN EL DIELECTRICO
Y POR CONDUCCION EN LA MICROCINTA

Una microcinta es una linea de transmision que se puede representar mediante
una red eléctrica de parametros distribuidos, y puede conducir ondas
electromagnéticas transversales (modo de propagacion TEM).

De acuerdo a lo expuesto en el punto 3.11.1 tanto A como G son los unicos
componentes eléctricos que representan pérdidas, siendo unas por conduccion y
otras por el dieléctrico. En muchos casos practicos éstas pérdidas son muy
pequenas y pueden despreciarse, es decir, R = G = 0 (e=0). Sin embargo, no
siempre es recomendable despreciar éstas pérdidas, sobretodo cuando son
considerables. Para determinar las pérdidas en el dieléctrico y por conduccion
sobre la microcinta es necesario conacer algunos conceptos sobre ella.

Una vez determinada la anchura de la cinta y la permitividad efectiva del dieléctrico
(W=0.4876 [mm] y e, = 6.6063 para este caso), la atenuacion debida a la
presencia del dieléctrico puede determinarse mediante |a siguiente ecuacion:

koel & — Vtand [

2Jele - 1)

Donde: rand = 0.0003, son las pérdidas tangenciales del dieléctrico. ko= @y HoEo,
es la constante de fase para el espacio libre.

Np / m]. (4.7.1)

71



La atenuacién debida a las pérdidas por conduccion puede determinarse de la
siguiente forma:

R
= Zgy Np/ml. (4.7.2)

[9.2

donde Hs es la resistencia superficial del conductor, y es igual a:

R\ = 1’6[.!”u .l"l 20‘ 2 (4‘?-3)

Donde: ¢ = 5.813*10” [S/m], es la conductividad del cobre.
En la mayoria de los sustratos usados para la fabricacién de las microcintas, las
pérdidas por conduccién son mucho mas significativas que las pérdidas en el
dieléctrico.
Las pérdidas en el dieléctrico y por conduccién son expresadas generalmente en
Np/m, sin embargo, éstas pueden expresarse también en dB/m, utilizando para
ello la siguiente conversién:

INp = 10loge” = 8.686 dB.
Las figuras 4.7.1 y 4.7.2 presentan el comportamiento de las pérdidas en el
dieléctrico y por conduccion respectivamente, ambas en funcién de la frecuencia,
sobre las figuras se puede apreciar que a medida que la frecuencia va
aumentando, ambas pérdidas van creciendo. La figura 4.7.3 presenta las pérdidas
totales, es decir, la suma de las pérdidas en el dieléctrico y por conduccion.

A la frecuencia de operacion (35 GHz) las pérdidas en el dieléctrico y por
conduccion ascienden a:

og = 0.2673 [Np/m] = 2.3215 [dB/m].
0. = 1.9998 [Np/m] = 17.3703 [dB/m],
por lo que las pérdidas totales son:

0 = 0 + 0 = 2.2671 [Np/m] = 19.6918 [dB/m]. (4.7.4)
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Figura 4.7.1. Pérdidas en el Dieléctrico. Figura 4.7.2. Pérdidas por Conducion.

L [Npim] Pérdidas en el Dieléctrico y por Conduccidn
as T T T

T T
H H
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Frecuencia, [Hz] x 10"

Figura 4.7.3. Pérdidas en el Dieléctrico y por Conduccion.

Es importante destacar que las pérdidas en el dieléctrico y las pérdidas por
conduccién pueden despreciarse a frecuencias bajas, no siendo asi a frecuencias
altas debido a la influencia observada en las gréaficas anteriores.

4.8. RED DE POLARIZACION DEL TRANSISTOR

En el desarrollo de este trabajo se ha tomado especial énfasis en el disefio de un
amplificador de bajo ruido, con ganancia moderada y gran estabilidad en
frecuencia, con la misma vision se debe ejercer igual esfuerzo sobre el disefo de
la red de polarizacion de DC. El esfuerzo hecho para optimizar lo mejor posible los
parametros mencionados puede ser indtil si no se tiene una red de polarizacion
adecuada.
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Para que el transistor de bajo ruido opere adecuadamente sobre su regién lineal
(region de amplificacién), es necesario realizar el disefio de una red de
polarizacion que proporcione los voltajes y las corrientes convenientes de
operacion, es decir, una red de polarizacion que proporcione los puntos de
operacion apropiados para el funcionamiento del dispositivo sobre su regién activa
directa. Ademas, la polarizacion del transistor es muy importante debido a gue los
parametros de dispersion y los parametros de ruido utilizados en el diseno fueron
obtenidos baja ciertas condiciones de operacién, por lo que para confiar en ellos
debemos operar sobre las mismas condiciones.

De las hojas de especificaciones del transistor HEMT JS8910-AS (Toshiba) [8], se
obtuvieron las siguientes caracteristicas del dispositivo para operar a minimos
ruidos @ 40 GHz de frecuencia:

Vps =15V

lps =12 mA
|DSS =30 mA
Vp =15V

[ Voomax =-2.5 V

Puede apreciarse que de acuerdo a las especificaciones presentadas, se cumple
que Vos 2 [Vpl|, condicién necesaria para que el dispositivo alcance su regién
lineal. Los siguientes valores son datos propuestos por el disenador en base al

principio de funcionamiento de un transistor de efecto de campo y a las
caracteristicas del dispositivo dadas en las hojas de especificaciones.

Vpp =3V
Veg=-15V
Rg = 22.639 KQ)

Con base en los anteriores datos, se propone una red de polarizacion por division
de tension, sin resistencia de source tal y como se muestra en el circuito de la
figura 4.8.1. A bajas frecuencias una resistencia de source con capacitor de
bypass es muy conveniente para una buena estabilidad respecto a la temperatura.
En banda milimétrica, el capacitor de bypass, conectado en paralelo a la
resistencia de source, puede producir oscilaciones haciendo que el puerto de
entrada sea inestable para ciertas frecuencias. Ademas, una resistencia de source
degrada la figura de ruido del amplificador. Por tal razén, la red de polarizacién
propuesta responde a una red de polarizacion sin resistencia de source y sin
capacitor de bypass.

A continuacién se realizara el calculo de las resistencias que componen la red de

polarizacién de DC, tomando como referencia los datos obtenidos de las hojas de
especificaciones del fabricante del transistor y los datos proporcionados por el
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disenador. De la ecuacion de malla del circuito de polarizacion se puede obtener
facilmente el valor de la resistencia de drain (Rp), de la siguiente forma:

Voo — Vs
Rp=————— =125Q. (4.8.1)

Ips

De la ecuacion fundamental del transistor de efecto de campo o ecuacién de
Shockley, se obtiene el valor del voltaje Vgs de operacion, como se muestra en la
siguiente expresion:

I 5
% = {! = J]—n'—]\/p} =-0.551V. (4.8.2)
DSS .

Donde también puede apreciarse que se cumple la segunda condicién necesaria
para gue el dispositivo alcance su region lineal, es decir:

0= Vas 2 Vp .esdecir, 0 2 Vgs 2 —1.5V.

Considerando la resistencia de gate (Rg) propuesta por el disehador, las
resistencias R1 y R2 del circuito de polarizacion, se determinan con las siguientes
ecuaciones:

[R(JH V(}(l:'
Ry = (RelVea) oo
7 Voo - Ves 33369 Kax a8

Con este valor de resistencias de polarizacién es posible entonces alcanzar los
niveles de polarizacién deseados, es importante aclarar que esta red logra sus
puntos de operacion adecuados a través de una resistencia variable conectada
como se aprecia en la figura. Ademas, la red tal y como se propone, protege al
transistor para no sobrepasar en ningun instante los valores maximos absolutos de
voltaje que pueden destruir al dispositivo y que son causados por descuido al
ubicar el cursor de la resistencia variable sobre su extremo superior en ausencia
de la resistencia de 47 KQ. Esto ultimo es en el caso en que se quisiera realizar el
divisor de voltaje, conectado al gate del transistor, con una sola resistencia
variable (p.ej. de 100 K<) sin la resistencia de 47 KQ.
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Figura 4.8.1. Circuito de Polarizacion para el Transistor HEMT JS8910-AS,
con Proteccidon contra Sobrevoltaje de Alimentacion.

Los capacitores que aparecen en la red de polarizacion son para garantizar que la
unién PN del transistor permanecera siempre con una polarizacion en inversa, y
con esto prevenir un posible dano al dispositivo, recordando que el canal del
transistor de efecto de campo es de tipo N.

4.9 CONSTRUCCION DEL DIAGRAMA EN MICROCINTA

No cabe duda alguna que la conclusion de todo disefio tedrico es la
implementacion fisica de dicho diseno, para de esta forma demostrar o comprobar
las teorias y métodos expuestos, mediante la medicion fisica de los parametros
eléctricos. A continuacion se presentan los diagramas completos del amplificador
de bajo ruido implementados mediante microcintas. En la figura 4.9.1 se presenta
un diagrama esquematico del amplificador disenado, mientras que en la figura
4.9.2 se presenta un diagrama esquematico del amplificador con polarizacion y
proteccion contra oscilacion. En la figura 4.9.3 se presenta el diagrama completo
del amplificador implementado mediante microcintas.
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Figura 4.9.1. Diagrama Esquematico del Amplificador de Bajo Ruido.
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Figura 4.9.2. Diagrama Esquematico del Amplificador con Polarizacion y
Proteccién contra Oscilacion.

El circuito antioscilacion se hace necesario debido a que el inductor conectado
entre el source del transistor y tierra solo previene oscilaciones dentro del ancho
de banda de operacion, tal y como se muestra en la grafica de la figura 4.3.b.3. Sin
embargo, con este método es imposible prevenir oscilaciones fuera de ese ancho
de banda. Esta situacién es muy delicada debido a que a frecuencias fuera del
ancho de banda de operacion el transistor es como si estuviera conectado a
impedancias de fuente y de carga inductivas, estas impedancias inductivas con las
impedancias capacitivas de entrada y salida del HEMT vy las retroalimentaciones
internas, pueden provocar todas las condiciones necesarias para que el
amplificador entre en un estado de oscilacion.



En la siguiente figura se aprecia la implementacién del circuito antioscilacion, que
elimina la posibilidad de oscilaciones fuera de la banda de operacién. Este circuito,
conectado en paralelo al gate del transistor, introduce una resistencia de 50Q
conectada a través de un stub abierto de longitud A/4, la cual presenta una
impedancia demasiado alta dentro del ancho de banda de operaciéon del
amplificador y contribuye con un porcentaje considerable de pérdidas por insercién
fuera del ancho de banda de operacion, lo que representa un coeficiente de
transmision en directa Sz; muy bajo, evitando precisamente toda posibilidad de
oscilaciones en dichas frecuencias sin la degradacién de la figura de ruido gracias
a las bajas pérdidas por disipacion de dicho circuito antioscilacion .

RFC RFC
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Figura 4.9.3. Diagrama en Microcinta con Polarizacién y Proteccion contra
Oscilacion.

El circuito antioscilacion propuesto logra que el parametro de dispersion Szy, de
especial interés para nosotros, no presente picos de ganancia a ciertas
frecuencias fuera de la banda de operacidn, evitando la oscilacion del amplificador.
El secreto que guarda el circuito antioscilacion propuesto es que impide sobre todo
el espectro de frecuencias, y de acuerdo a lo expuesto, que la parte activa de la
impedancia de entrada del amplificador no se vuelva negativa, como se muestra
en la grafica de la figura 4.3.b.
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Finalmente, se puede mencionar que en el presente capitulo se obtuvieron
resultados que satisfacen las especificaciones de diseno para un amplificador de
bajo ruido operando en la banda milimétrica.

4.10. Programa en Matlab.

Programa general, que contiene llamadas a programas secundarios para el
diseno de la guia de Onda H para un amplificador en la banda Ka

l_?/nﬁt'.."'t'lll'..“ﬂ.t.‘!!k.'..‘l‘.‘.”kil“l‘l.tt.*.tl‘.li.‘!..-ltttﬂﬁtivﬁt"

% Universidad Nacional Autonoma de México DEPFI
% Diseiio de un Amphificador de Bajo Ruido que Opere a 35 GHz de Frecuencia
% (Banda milimétrica) con ¢l Transistor JS8910-AS Fabricado por Toshiba

% Acoplamiento mediante guias de onda H
L L e e L e DL L L e

clear all
cle
format long

Y
a=7.11*10%(-3).  “eancho de la guia [m] | | |
b=3.56"10°(-3).  %altura de la guia [m)| | s |
uo=4*pi*10°(-7);  %permeabilidad del vacio [H/m] | |
eo=8.854*107(-12). “epermmuividad del vacio [F/m] a| d |
c=1/sqrijuo*eo));  “avelocidad de la luz en el vacio | o |
1=26*10"9: % 1
2=35%10"9; “a b
fo=35%10"9: “%frecuencia de operacion [Hz)
f3=40*10"9;
=sqri(-1):
lambda=c/lo; “alongitud de onda sobre el espacio libre [m]
betta=sqrt((2*pi/lambda)"2-(pi/a)*2): Yeconstante de fase [1/m]:
w=2*pi*fo.
xx=a/2;

1I=0; %estamos en el origen
s=0; %indica que no hay nigidez
d=b; %eindica que no hay rigidez

Yoimpedancia caracteristica de la guia de onda rectagular (método exacto)
Zg=2*abs((-b*w*uo*exp(-2*1*betta® I *(sin(pi*xx/a})"2) ) (a*real(betta));
Zg



“ométodos alternos para el caleulo de la impedancia
Yocaracteristica de la guia de onda rectangular

ZoTE=(((2*pi/lambda)* 1 20%piVbetta) *((2%h)/a)  Yesegundo método

fe=c/(2*a); Yalrecuencia de corte (guia rectangular)
lc=2*a; %alongitud de onda de corte (gr)
Zo26=120%pi/sqri( 1-(fe/T1)°2y*((2*b)/a):  Yetercer método
Z035=120%*pi/sqri( 1-(fe/f2)"2)*((2*b)/a);

Zo40=120"pi/sqrt( 1-(fc/f3)"2)*((2*b)/a):

%Calculo de la resistencia del alambre de oro que conecta al transistor
%ocon la guia de onda H (calculo utilizando el efecto skin)

cond=4.098*10"7; 2sconductividad del alambre de Oro [S/m]
long=0.2: Yalongitud del alambre en mm
Yadiam=0,0005%25 4. Y lin=235 4mm

diam=0.018:  %en mm

Rsup=sqrt((uo*fo)/(2*cond)). Paresistencia superlicial
Rwg=(Rsup*long)/(diam*pi) Yresistencia del alambre en Ohms
Lwe=0.2*%long*(log((4*long)/diam)-1) %einductancia del alambre en nH
Xwg=2*pi*fo*Lwg* 10%(-9)

Zwe=(Rwgt)*Xwg)2  %apara los dos alambres

pause

ed=3.5.  %opermitividad relativa del polymide
Se=300200%107(-12).
esp=2.5%10°(-6):

Cs=eo*ed*Sc/esp: Yok arads
tand=0,02:
ZCs=(1(2*pi*fo*Cs))*(1and-1)
pause

Gopt=0.53*exp(i*pi/ 180%(234)).  %coeliciente de reflexion optimo
Zopten=(14+Gopt)/(1-Gopt):  “aZoptima ¥ Yoptima a la entrada, impedancia
Zopte=Zopten*50
Zoptin=Zopte-ZCs
Yopte=1/Zoptin %y admitancia normalizadas para la carta Smith
Zin=1/real(Yopte) %oparte real impedancia de entrada al transistor

%ochecar si los parametros del transistor estan medidos a 50 Ohms
%A proximacion Chebvechev (Transicion de Chebychey)

RO=ZoTE/Zmn:

chebydin
urssdin
pause

%ssubmatrices ABCD

er=9.8: Yepermitividad de la alumina
ur=1; Yepermeabilidad de la alumina
e=er*eo:

u=uruo;



Zo=50; Yeimpedancia de la fuente |Ohms|

fo=35%10"9; Yefrecuencia central [Hz]
i=sqri(-1):
beta=2*pi/lambda: Yoconstante de fase [ 1/m]

%apar metros de dispersi¢n del transistor en forma rectangular
“econsiderando la suma del elemento pasivo para estabilizacien

sparam Y%subrutina

%abs(S11(35)); %X es la frecuencia de acuerdo a un contador
Yeabs(S21(35)); %2 GHz <= X <= 60 GHz

Yoabs(S12(33));

%abs(S22(33));

% Estabilidad del transistor (k):

Det=S11(35)*S22(35)-512(35)*S21{35).

der=ahs(Det)

k=( 1+(abs(Det))"2-(abs(S11(35)))2-(abs(S22(33)))" 211 2*abs(S 12(35)*S21(35)))

for 1=20:50:

Det(H=S11HNH*S22(1)-S12(1*S21¢1);

k(ly=( 1-+(abs(Det(1))"2-(abs(S11{1) " 2-(abs(S22(1)))"2)/(2*abs(S 12(*S21(1))):
end

m=20:50:
plot(frecuencia(m).k(m)):
grid
title('Coeficiente de Estabilidad del Amplificador’)
xlabel( Frecuencia, [Hz]')
viabel('k")
pause
plot( frecuenciatm).abs{Det(m)))
grid
title('Determinante’)
xlabel('Frecuencia. [Hz]")
ylabel('Det’)

end

pause
cle;

%calculo del Stub para el acoplamiento de la parte imaginaria de Zopie
Zopte

Yople

Ys=imag( Yopte)*Rol

ifYs=0
Ls=acot(-Ys)/((2*pi)/lgl y+igl2
clse
Ls=acot(-Ys)/((2*pi)ig1) %elongitud del stub cerrado conectado en paralelo de la entrada
end
pause

Yelongitud de las ransiciones de la guia de onda H



LI=lgl/4:

L.2=1g2/4:

L3=lg3/4;

Ld=lgd/d:

betal=2%pi/lgl: %constante de fase | [1/m]
beta2=2*pi/lg2: Yeconstante de fase 2 [1/m]
beta3=2*pi/lg3; %constante de fase 3 [1/m]
betad=2*pi/lg4, Yeconstante de fase 4 [1/m]
%esubmatriz ABCD

A=[cos(beta4*L4) i*Rod*sin(betad *L4); 1*(1/Rod)*sin(hetad*L4) cos{betad*L4)]; %matriz ABCD de la

primera linea lgd/4

B=[cos(beta3*L3) i*Ro3*sin(beta3*L3): i*(1/Ro3)*sin(beta3*1.3) cos(beta3*L3)] %matriz ABCD de la

segunda linea lg3/4

C=[cos(beta2*1.2) i*Ro2*sin(beta2*L.2): i*(1/Ro2)*sin(beta2*1.2) cos(beta2*1.2)]: Yamatriz ABCD de la

tercera linea 1g2/4

D=[cos(betal *L.1) 1*Rol*sm(betal *L1); 1*(1/Rol)*sin(betal *1.1) costbetal *1.1)): Y%matriz ABCD de la

cuarta linea lg /4

E=[1 0: -i*({1/Ro1)*cot(betal *Ls)) 1]:  %matriz ABCD del stub cerrado conectado en paralelo de la entrada

N=[1ZCs: 0 1]:  %matriz ABCD del capacitor de conexion de entrada v salida
FI=((1+S11(35))*(1-S22(35))+S12(35)*S21(35)/(2*S21(35)).
F2=Zo*((1+S11(35))*(1+822(35))-S12(35)*S21(35))/(2*S21(33)):
F3=(1/Zo)*((1-S11(35))*(1-S22(35))-S12(35)*S2 1{35)M(2*S21{35):
FA=((1-S11(33))*(1+822(35))+S12(35)*S21(35)/(2*S21(35)):

F=[F1 F2: F3F4].  %matriz de dispersion ABCD del transistor

subABCD=A*B*C*D*E*N*F  “submatriz ABCD
All=subABCD(I.1);
Bl 1=subABCD(1,2);
Cl1=subABCD(2.1);
D1 1=subABCI}2.2):

%simpedancia que s¢ usa para el acoplamiento de salida

2=Z0TE;
Zopts= (DI I*ZHBIDACII*ZF+A11) “%impedancia de salida del transistor
Zoptout=Zopts+ZCs+Zwg

Yopts=1/Zoptout
Zour=1/real(Y opts)
RO=ZoTE/Zout;

chebyvdot

urssdot

pause

Yematriz total ABCD

%ocalculo del Stub para el acoplamiento de la parte imaginaria de Zopts
Zopts

Yopts

Yss=-imag(Yopts)*Ro3  %el stub se calcula con ¢l complejo conjugado de imag(Yopts)

i Yss>0
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Lz=acot(-Yss)((2*piVlg5)+1g5/2 %longitud del stub cerrado conectado en paralelo de la salida
clse

Lz=acot(-Yss)/((2*pi)/1g5)
end
pause

Yolongitud de las transiciones de la guia de onda H

L5=1g5/4.
L.6=1g6/4:
L7=1g7/4:
L8=1g8/4;
beta5=2*pi/lg5; Y%constante de fase | [1/m]
betab=2*pi/lgh; Y%constante de fase 2 [1/m]
beta7=2*pi/lg7; Yoconstante de fase 3 [ 1/m]
beta8=2*pi/lg8: Yeconstante de fase 4 | 1/m]

G=[1 0: -i*((1/RoSy*cot(beta5*Lz)) 1]:  %ematriz ABCD del stub cerrado conectado en paralelo de la salida
H=[cos(beta5*L5) i*Ro5*sin(betaS*L5); 1*(1/Ro5)*sin(betaS*L5) cos(betas*1.5)]: Y%matriz ABCD de la
primera linea lg /4
I=[cos(betab®*L6) 1*Rob*sin(beta6*L6): i*( 1/Ro6)*sin(betab* o) cos(betab*1L.6)]: Yamatriz ABCD de la
segunda linea 1g2/4
J=[cos(beta7*L.7) i*Ro7*sin(beta7*L7): 1*{ I/Ro7)*sin(beta7*L.7) cos(beta7*L7)]: %ematriz ABCD de la
tereera linea lg3/4
K=|cos(beta®*LR) i*Ro8*sin(beta8*L8). 1*(1/Ro8)*sin(beta8*1.8) cos(beta8*L8)): Yamatriz ABCD de la
cuarta linea lgd4/4
M=[1Zwg. 0 1];  %matriz ABCD del alambre de conexion a la salida (prolongacion)

%o la entrada no hay matriz ABCD del alambre debido a que los parametros

%S estan dados considerando las alambres de 0.4mm de longitud (ver hojas de especificaciones
del transistor)
ABCD=A*B*C*D*E*N*F*M*N*G*H*I*J*K %matriz ABCD

A=ABCD(1.1);

B=ABCD(1.2);

C=ABCD(2.1):

D=ABCD(2.2);

disp(‘oprime cualquier tecla para continuar!'):

pause

cle:

disp(");

Ze=Z0TE: Yde la salida

ZIn=(A*Zc+B)(C*Zc+D)  %impedancia de entrada de todo el amplificador
Zout=(D*ZHB)Y(C*Zf+A) - %impedancia de salida de todo el amplificador

%caleulo de la ganancia del amplificador a 35 GHz de Frecuencia
GAN3S5=(4*real(Zc)*real(20))/(abs(A*Zc+B+C*Zc*ZHD*Z1)"2)  %ganancia en veces
GdB=10%*log{GAN35)/log(10) Yaganancia en decibeles a 35 GHz
%calculo del SWR (Relacion de Onda Estacionaria) a 35 GHz
gamaa=abs((Zin-ZNAZin+Z0).  Ycoeficiente de reflexion de entrada

swren={ | +gamaa)/( 1-gamaa)

gamab=abs((Ze-Zout)/(Ze+Zout)). %ecoeficiente de reflexion de salida

swrsa=( | +gamab)/( 1-gamab}

hwave2
end

89



4.11. Planos en Autocad.

Plano de la Placa de cobre

&4.000

FLACA DE COERE
PRIMER CORTE
ESPESOR 0.85 mm

36,000

Plano en formato .DXF para hacer cortes de la placa de Cobre en el
Generador de patrones.
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A.- Rigidez Eléctrica, Slot de guia de onda H.

B.- Estructura Mecanica para hacer los cortes en la placa de Cobre
al, a2 ,ad ,a4.- Acoplamientos A/2

b1, b2 ,b3 b4.- Acoplamientos /2
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Plano Acotado en milimetros con la indicacion de todos los cortes
necesarios
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Plano de Placa de rigidez eléctrica con indicacion de componentes.

1.-Placa de cobre cubierta por dieléctrico
2.-Configuracién del acoplamiento A/2
3.-BIAS de DC

4.-BIAS de DC



Plano ampliado del plano anterior, muestra la conexion del HEMT
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Plano de guia de onda con los detalles para contener la Rigidez eléctrica y
demas componentes, Vista acoplada de parte Ay B.

Parte A

Parte B

95



Conclusion

La guia de onda H es un elemento muy adecuado para el acoplamiento de Amplificadores de Bajo Ruido
(LNA por sus siglas en Ingles). A través de este elemento podemos acoplar de manera muy precisa
impedancias de entrada y salida. con gran optimizacion en el manejo de las sehales que por este medio
queramos trasmitir o recibir.

El uso de la banda Ka resuhta ser dificil de ocupar debido a las interlerencias que por lluvia tenemos y otros
medios de mterferencia, pero con el uso adecuado de dispositivos . como el aqui propuesto. resulta ser de gran
venlaja por su ancho de banda y velocidad de transmision.



Anexo A

Ultra Low Noise HEMT
Toshiba JS8910-AS

ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Ta=25°C)
TYPE NUMBER JSB910-AS
CHARACTERISTIC %YHBOL CONDITION PNIT MIN. TYP. MAX
Vo =1.5V
Trans- i DS . .
conductance e Ipc=123A il 30 40 100
? V_ . =1.50 i
Pinch-off . 0s N -~ -0 7 . =
Voltage Mososs I55=100k4 Vi -2 0.7 T
= 1|
Saturated ; - o i n
Drain Curren: | Ipss | ‘ps™% 3 mA 15 | 20 3
Gate to Source | |
&eakage IGS \GS=-2.5¥ IuAf - - -20
Current |
ABSOLUTE MAXIMUM RATINGS (Ta=25°C}
—
TYPE NUHBIER JS8310-4S

| S—

Drain Source Voltayge §
Gaete Spurc:e Veoltays

Total

Storage

Therma:

W

ate:
tested for chips mounted on an Al
and 10 pas chips par 1 slice are sampled.
12 I S I 2
34]2]? -321] 7 ~[ 82|
{ k- — - p
[~4
2 [%12] [Fza]

s s
S S 9

ips mounted on a

copper

heatsink.



JS8910-AS

CHIP QUTLINE

Unit in pm

S : Source Cecntect pad
[6 wires)

b : Drain Ccnrtacxt pad
(2 wires)

{2 wires)

ASSEMBLY PRECAUTIONS TOR CHIP

The operations zust be performed in a clean and dry environment.
The chips nmust be kept in the same environment when they are not used.
All test instruments, assenbly nachines, benches, tweezers and
opzrators should be ¢rounded to avoid damage due to electrostatic
discharge. Careful ettention must be paid in handling chips with
tweezers because GaAs is more brittle than Si.

DIZ ATTACEMENT

Die attachment can be accozplished with Au-Sn preform in
nitrogen atmosphere. The operating temperature must be 290+10°C
for the preform to be well pelted. The operating time should be
kept within one minute.

WIRE BONDING

3eonding should be performed with therzal compression wedge
bonder in nitrogen atmosphere. The recommended conditicns of
wire bonding are as follcws:

{l1) Operating temperature ....... 260 » 5 °C
(2) Operating time .............. 5 minutes rax.
{3) Bonding wire ............ 2 .. 18 um diameter pure Au



JS8910-A¢

JS8910-AS S-PARAMETERS

{MAGN. and ANGLES)

2-€0CHz

£=

5V, Ids=12 mA
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{0135 PARAMETERS OF JS3910-AS

8izs Coadition : Vds=1.9V, Ids=112A

Frea. | Rn XFmin T opt
Gz | chm d3 MAG, v ANG.
1 12.0 0. 34 2,15 1L
L 0. 37 R TR
17} lo.8 0.41 R
1100 0. 44 085 1 8
1 0.5 0. 48 0.67 66
E 8.8 0.51 055 i 12
ER 0.5 .62 78
L 0.53 0.60 + 8§
;. 5.1 0. 51 .35 1 92
I3 6. 0 0.55 0.57 © 33
20 5.4 0. 59 0.55 © 105
21 68 0. 72 0.54 ¢ 14
2 1.2 0. 76 0.52 ¢ 1
21 1.6 0.79 0.52 129
24 3.1 0. 83 0.51 138
25 2.1 0. 87 0.51 148
2% 2.3 0. 30 0.51 i 154

[



EQUIVALENT CIRCUIT
{Includes normal bonding wires)

Gate 1q Rg Czd 21 14
O—;v_mj’_\‘;\’l‘r"v’\- ] - :‘- - —— —— - {‘-/‘v\—i—/\‘- P
Cgs :J: Cds
L :?(%) p E; Rds
Rgs I J

Scurce

gn [ 57 =S
v W 0.38 ps -

Rg 0.6 Q Bonding wire condition
Rs 1.5 2 Nurcber Lenfth Dia.
Rd 1.7 Q {pcs) M?g;?x') {um)
Rgs 3.8 Q | Drain 2 0.4 ¢ 18
Rds 193 9] Cate 2 0.4 é lg
Cgs ¢.1l 233 Source & 0.3 [} IB_J
Cgd 0.¢2 pr
Cds 0.04 pF
Lg | o0.16 | nH
Ls 0.03 nH
Ld 0.14 nH




Anexo B
Estandar Americano de Guia de Onda Rectangular

o CUSTON | o a8 el
W wichonme| v vt g e

STANDARD WAVEGUIDE FLANGE DATA

CUSTOM MICROWAVE CATALOG NUMBERS
FREQUENCY | WR-() INSIDE NORMAL ROUND | SQUARE | SQUARE MINI
IN GHz DIMENSIONS WALL COVER COVER CHOKE |CONTACT
THICKNESS | FLANGE | FLANGE FLANGE | FLANGE
8.20-12.40 | WR-90 400 x 800 .050 - 51625-90- | SC1625-90 -
10 00-15.00 | WR-75 .375%.750 .050 --- $1500-75+ | SC1500-75 ==
12.40-18.00 | WR-62 311 x 622 .040 ——— $1312.62+ | §C1312-62 —-——
) 15.00-22.00 | WR-51 .255x .510 .040 T SV S1312-51+ | SC1312-51 -—
~/ 18.00-26.50 | WR-42 170 x 420 1040 R1125.42 | S875.42+| SCB7542| --—-—
22.00-33.00 | WR-34 170 x 340 040 R1125-34 $875-34+ | $CB75-34 -—-
26.50-40.00 | WR-28 140 x .280 .040 R1125-28 §750-28+| SC750-28 - ——
33.00-50 00 | WR-22 112 x.224 040 R1125-22- $750-22 S§C750-22 —-——
40.00-60.00 | WR-19 094 x .188 .040 R1125-19- e, T yaan N
50.00-75.00 | WR-15 .074 x 148 .040 R750-15+ R o -
60.00-90.00 | WR- 12 061 x 122 1040 R75012+] -~ -- | --- -—-
75.0-110.00 | WR-10 .050 x .100 .040 R750-10+ S ., s -
90.00-140.00 | WR-8 .040 x .080 040 R750-8+ e ——— M-8
110.00-170.00 [ WR-6 .0325 x .065 .040 R750-6+ - - —-—— M-6
140.00-220.00 [WR-5 .0255 x .051 040 R750-5¢ - - M-5
170.00-260.00 | WR-4 .0215 x.043 .040 R750-4+ - T e M-4
220.00-325.00| WR-3 017 x .034 .030 R750-3- - | === M-3
Through-cut our catalog you wi'l find the following « Indicates preferred flange and one we will supply if no
designations used to help wentfy flange styles other 1 on s made at inie of order.

$ = Square Cover Fiange
C=5 re Choke Flange
R = Round Flange

M = pim-Contact Flange

SEE PAGES 21 THROUGH 28 FOR
COMPLETE FLANGE DETAILS

SQUARE COVER SQUARE CHOKE

PRECISION BROACHED FLANGES

Qur flanges are precision machied from brass and
broached to fit waveguide with the standard wall thickness
listed in the table atove. All bolt holes are drilled and
tapped where applicable. Flanges with alignment pins
are supplied wilh pins, bul pin holes are net pre-drilied.
for the most accurate alignment. we advise these holes
to be drilied after the flanges are soldered to lhe
waveguide, using our precision drill fixtures listed on page
20. if you are not able to do this, we can supply the

19 CUSTON tICH

L10707

I05TON AVE |

m‘f’

/e <O

ROUND COVER MINI-CONTACT

above Banges pre-drilied for pins which will give
salisfactory aignment al a slight additonal cost. Specify
wiith order

Special flanges or any of the above standard flanges can
be supplied with rectangular broached holes of special
size to mee! your requirements. Please inquire for
quolatizn

FAX




CUSTOM

v .@c’] MICROWAVE

CcP=
cL=
WR34 & 42
6259
i

NOTE

06152 ALIGNMENT PiN
106709 CLEARANCE HOLE

WR34 & 42
625 4

WR-42 | WR-34 | WR28 | WR22 | WR-19
Al 420 340 280 224 188
8 70 170 140 112 094
¢ soc 420 360 304 268
o] 250 250 220 192 174
MiL-F 3322078 0)| 004 —- 005 006 007 1.25 DIA. ROUND
CATALOG NO R1125-42 | R1125-34] R1125-28] R1125-22| R1125-19 COVER FLANGE
,_/045 R
"/
//E_
)
g - —
11
= 190~
SECTION A-A
A B C D CATALOG NUMBER
X [WR28 | 280 | 140 | .360 | 220 | MIL-F-3922/54.003 575028 .750 SQUARE
[Wr-22 [ 224 [ 112 [ 304 | 192 === 575022 COVER FLANGE
CUSTOM MICROWAVE, INC ISTON AVE LONGMONT, COLORADO 80501t 22
PHONL  203-651-0707 FAX 303-651-0705




 CUSTOM
INC MICBUWAVE

A e
wow &

FRC BACK

A [ B C C CATALOG NUMBER |
[wR-28 | .280 [ .140 | 360 | 220 | MIL-F-3922/59-005 C750-28 | .750 SQUARE
[wR-22 [ 224 | 112 | 304 | 192 -———- C750-22 |  CHOKE FLANGE

e ars— —
FRONT SECTION A-A

A B8 [ D CATALOG NUMBER
[WR-42 | 420 | 170 | 500 | 250 | MILF-3922/54-001 S875-42 .875 SQUARE
[ (WR-34 | 340 [ 170 | 420 | 250 - 587534 COVER FLANGE

23 cusTom

BOSTON AVE L
707 FAX 3
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