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OBJETIVO.

El objetivo del presente trabajo es el de disefiar un amplificador de alta frecuencia (dentro del
intervalo de las microondas) a maxima ganancia que opere de manera Optima a una frecuencia de 13
GHz ubicada dentro de la banda designada como "Ku" por la Unién Internacional de

Telecomunicaciones con sede en Ginebra, Suiza.

Por el tipo de aplicaciones que operan sobre la banda Ku, ademis de la frecuencia de

operacion se define como parametro de disefio un ancho de banda de 72 MHz.

De manera alterna se pretende mostrar cémo el uso de las herramientas adecuadas puede
facilitar en gran medida la obtencién de resultados satisfactorios al incursionar en el disefio de un

dispositivo mediante técnicas especializadas poco convencionales.
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I. INTRODUCCION.

El propdsito de este capitulo es el de proporcionar una breve explicacion de lo que son las ondas
electromagnéticas y la nbicacion del intervalo de frecuencias conocido como microondas dentro del espectro electromagnéticos
asimismo se pretende presentar brevemente el conjunto de elementos que conforman el circuito eléctrico dentro de una etapa

de amplificacion que opere a frecuencias del orden de las microondas.

Las ondas eléctricas y magnéticas variantes en el tiempo dan como resultado un campo
eléctrico cambiante, que produce un campo magnético cambiante y que a su vez este ultimo genera un
campo eléctrico también cambiante. La energfa se transfiere constantemente en ambos sentidos entre
las ondas eléctricas y magnéticas en un proceso que continua indefinidamente y ya que la energfa del
campo magnético no se ubica en el mismo espacio que ocupa la energia del campo eléctrico, los dos
campos se extienden distanciados el uno del otro en cada instante de tiempo. La energia contenida en
los campos se mueve a la velocidad de la luz en el vacio y debe continuar propagandose hasta que se
disipe toda la potencia (energia por unidad de tiempo). A ésta combinacion de ondas eléctricas y

magnéticas se le conoces como ondas electromagnéticas y pueden ser visualizadas en la Figura 1.

Figura 1 Ondas electromagnéticas

El tipo de onda electromagnética estd determinado por la orientacién de los campos eléctrico y
magnético respecto a la direcciéon en que se propaga la onda. Cuando el campo eléctrico y el campo
magnético se orientan de manera transversal a la direccion de propagacion, la onda se denomina TEM
(por sus siglas en inglés, Transverse ElectroMagnetic); cuando el campo eléctrico es transversal a la
direccién de propagacion y el campo magnético tiene componentes transversales y sobre la direccién de

propagacién, se llama onda TE (por sus siglas en inglés, Transverse Electric) y por dltimo, cuando el
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campo magnético es transversal a la direccién de propagacion y el campo eléctrico tiene componentes
transversales y sobre la direcciéon de propagacion, se llama onda TM (por sus siglas en inglés,

Transverse Magnetic). La Figura 2 muestra dichos tipos de onda electromagnética.

M

|

TEM TE

Figura 2 Tipos de onda electromagnética

El término microondas se refiere a sefiales de corriente alterna con frecuencias en el intervalo
entre 300 MHz y 300 GHz. Por lo tanto, el petiodo, T=1/f, de una sefial de microondas va desde 3 ns
y disminuye a 3 ps, respectivamente, y las correspondientes longitudes de onda eléctricas van desde
A=c/f=1 m hasta A=1 mm, respectivamente, donde c=3*108 m/s, es la velocidad de la luz en el vacio.
Las sefiales con longitud de onda del orden de milimetros son conocidas como ondas milimétricas. La
Figura 3 muestra la ubicacién de la banda de frecuencias de microondas dentro del espectro

electromagnético.

Debido a las altas frecuencias (y longitudes de onda cortas), la teoria de circuitos estandar no
puede ser usada directamente para resolver problemas de redes de microondas. En cierto sentido, la
teorfa de circuitos convencional es una aproximacién o caso especial de la teorfa electromagnética
general descrita por las ecuaciones de Maxwell!. Esto, debido al hecho de que, en general, las
aproximaciones de elementos de parimetros concentrados de la teorfa de circuitos no son validas

dentro del intervalo de frecuencias de las microondas2.

! En términos generales, las ecuaciones de Maxwell son 4 ecuaciones matematicas que relacionan los campos eléctrico (E) y magnético
(B) con las densidades de carga (p) y corriente (J) que especifican los campos y en su conjunto producen las ondas electromagnéticas.

% La principal diferencia entre la teoria de circuitos y la teorfa de las lineas de transmision es el tamafio eléctrico. El anélisis de circuitos
asume que las dimensiones fisicas de una red son mucho mas pequefias que la longitud de onda eléctrica, mientras que las lineas de
transmision alcanzan tamafios que pueden variar desde una considerable fraccién de la longitud de onda, hasta una longitud que rebase
por mucho la longitud de onda; por lo que una linea de transmision es una red de parametros distribuidos en la que las corrientes y
voltajes pueden variar en magnitud y fase a lo largo de toda su longitud.
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Figura 3 Microondas dentro del espectro electromagnético

ILa banda Ku (Kurtz-under) se usa principalmente para comunicaciones satelitales,
particularmente para la transmisiéon de TV satelital, aunque se subdivide en multiples segmentos que se
usan para otros propositos. El presente disefio de un amplificador que opera de manera 6ptima a 13
GHz se ubica dentro del intervalo de 12.75 GHz y 13.25 GHz cuyas aplicaciones se subdividen en dos
segmentos:

1. Aplicaciones dentro de un ambito compartido entre agencias gubernamentales y no-
gubernamentales dedicadas a la investigacioén espacial.
2. Aplicaciones exclusivamente no-gubernamentales relativas a comunicacién satelital de tipo

comercial como pueden ser transmisiones satelitales de TV, radio, telefonia y datos.
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Figura 4 Subdivision de intervalos en la banda Ku y sus aplicaciones

Debido al tipo de sefiales que se transmiten en esta banda, se requiere que uno de los
componentes mas comunes en las comunicaciones como lo es un amplificador (y que ademds opere a

tales frecuencias) posea dos caracteristicas principales: bajo ruido y alta ganancia.

La amplificacién es una de las funciones mas basicas y mas comunes de un circuito para
microondas y en general para todo tipo de circuito, ya que un amplificador es un dispositivo de
proposito general. En el pasado, los amplificadores para microondas generalmente usaban tubos de
vacio (bulbos) o diodos, pero ahora, la mayorfa de los amplificadores para microondas usan los FET de
arseniuro de galio (GaAs FET) o aun mids recientemente HEMT (High Electron Mobility Transistor)
de arseniuro de galio (GaAs HEMT) cuyas caracteristicas inherentes de bajo ruido y alta ganancia los
hacen ideales para el disefio de un dispositivo del tipo que se analiza en el presente trabajo. Los
transistores bipolares estan limitados a amplificadores de baja frecuencia en microondas, aunque el
desempefio de dispositivos bipolares estd mejorando rapidamente. Los amplificadores a base de
transistores son robustos, de bajo costo y muy confiables y pueden ser usados hasta una frecuencia de
60 GHz para aplicaciones de bajo ruido y mediana potencia. El método de disefio que se utilizara se
basa en los parametros de dispersion S del circuito y del transistor, que puede aplicarse tanto a

transistores bipolares como a los FET.
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Un amplificador para microondas basado en un transistor de una sola etapa puede ser
modelado por el circuito de la Figura 5, donde se usa una red de acoplamiento a ambos lados del

transistot.

Figura 5 Amplificador de una etapa basado en transistor y redes de acoplamiento

Dependiendo de la aplicacion, se puede requerir un acoplamiento adecuado que opere sobre
una banda de frecuencias, de modo que el ancho de banda de la red de acoplamiento se convierte en un

importante parametro de disefo.

El ancho de banda de un amplificador es el intervalo de frecuencias para el cual el amplificador
opera de manera satisfactoria. Tal desempefio puede variar dependiendo del tipo de aplicacién. En
aplicaciones comerciales actuales, un canal de TV ocupa un ancho de banda de 6 MHz en sistemas
terrestres; mientras que en sistemas satelitales se requiere de un ancho de banda de entre 17.5 MHz y 72
MHz para expandir la seflal de TV y de este modo evitar la interferencia. Un canal de TV satelital

analégica puede llegar a requerir de hasta 36 MHz de ancho de banda.

I.1  LOS TRANSISTORES DE ALTA MOVILIDAD DE
ELECTRONES, HEMT (HIGH ELECTRON MOBILITY TRANSISTOR).

La evolucién de los circuitos integrados (CI) de alta velocidad de arseniuro de galio, GaAs, es
el resultado del progreso tecnolégico continuo utilizando las propiedades electronicas superiores del

GaAs comparadas con las del silicio. La movilidad de electrones en el canal MESFET con

concentraciones tipicas de alrededor de 1017 crn_3 varfa entre 4000 y 5000 cmZ/V-s a temperatura
ambiente. La movilidad en el canal a 77 K no es mucho mayor que a temperatura ambiente por la

dispersion de impurezas ionizadas. En el GaAs no dopado, de algin modo se ha llevado a cabo una

movilidad de electrones de 2X105 a 3X105 cmZ/V-s a 77 K. La movilidad en el GaAs con altas

concentraciones de electrones, para facilitar la fabricacion de dispositivos, fue creada para
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incrementarse a través de técnicas de modulacion-dopaje, demostradas en las superestructuras de
GaAs-AlGaAs. Los HEMT han exhibido una menor figura de ruido y una mayor ganancia a
frecuencias de microondas de hasta de 70 GHz, y es posible construir amplificadores basados en
HEMT a frecuencias de operacién aun mayores. Las mayores mejorfas sobre los MESFET incluyen
longitudes de compuerta (gate) mas cortas, resistencias de contacto de compuerta y fuente (source)

reducidas y perfiles de dopaje optimizados.

La Figura 6 muestra el corte seccional de un HEMT.

0.1-um T-gate

BiNy

S~

Source O

Drain (2
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Undoped Iny g5Gag ;5As Channel

Undoped InAlAs (x = 0.52)
Superlattice Buffer
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/\//\\J/_,/\

Figura 6 Corte seccional de un HEMT

1.1.1 APLICACIONES ELECTRONICAS.

La velocidad de conmutaciéon de un HEMT es de alrededor de tres veces mayor que la de un
MESFET de arseniuro de galio. El circuito integrado logico de mayor escala con tecnologia HEMT ha
logrado la mds alta velocidad nunca antes registrada entre los multiplicadores de 8 x 8 bits. Su tiempo
de retraso de conmutacién esta por debajo de los 10 picosegundos con una disipacién de potencia
registrada de alrededor de 100 uW. Por lo tanto, los HEMT son dispositivos prometedores para
componentes de muy alta escala de integracion (VLSI), especialmente en supercomputadoras de muy

alta velocidad y comunicaciones espaciales.

El procesamiento de informacién en el futuro cercano requerird de computadoras ultra-

rapidas, conteniendo circuitos de alta velocidad y alta escala de integracién con retrasos logicos en
intervalos menores a las centenas de picosegundos. Una memoria RAM estatica (SRAM) de 4k x 1 bit
esta constituida pot una celda de memoria de 55 pm x 39 pm. Su operacién normal de lectura-escritura

estan confirmadas ambas a 300 Ky 77 K. El minimo tiempo de acceso a la direcciéon obtenido ha sido
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de 2.0 nanosegundos con una disipaciéon de potencia del chip de 1.6 W y un voltaje de alimentacion de
1.54 V. Las memorias SRAM de tipo HEMT han demostrado un mejor desempefio que las del tipo
SIMOS, BJT y GaAs MESFET. En la Figura 7 se muestra el circuito equivalente de un HEMT.

iS5pH .40 a.71F 070 8pH
o— A |1 W—"T
I
31 8iF gm=29m3
f— T=0.14p5 4800%
™ —L 7l
@l @ 5.3 O,
) | id =akTA g
=ig @ ==k TAf gg,, 0.40 |
C=<igild %95 i
6,542
Aoy, =0.0015 M3
4 0.1pH
U4 =31 mS b
C = 0000t 4+ 108 [E

Figura 7 Circuito equivalente de un HEMT

1.2 POLARIZACION DEL TRANSISTOR.

El circuito de polarizaciéon se usa para establecer el punto de operaciéon del dispositivo, y
también debe proporcionar aislamiento entre los circuitos de ca y cd; también podria requerirse el
acomodo de las variaciones de temperatura y de los parametros del transistor. El punto de operacién
del transistor depende del tipo de aplicacién (bajo ruido, alta ganancia, alta potencia), clase del
amplificador (clase A, clase AB, clase B), y del tipo de transistor (bipolar, FET, HEMT). A
continuacion, en la Figura 8, se muestra la familia de curvas tipica de un FET, con la ubicaciéon de

vatios puntos de operacion tipicos.

Ips &
Ipss - = Vs = 0V
Bajo Ruido
Alta Ganancia
Vs = —1
L]
0. 51{)85 - Alta Potencia
Vs = —2
Bajo Ruido
- * Vee = 3
0.1 51"[}\3‘ Clases By AB v
S 1 i - Vps (V)
0 5 10

Figura 8 Curvas tipicas de un FET
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Hay muchos tipos de circuitos que se pueden usar para polarizar un transistor para
microondas. El primer circuito de la Figura 9 muestra uno de los mas sencillos, donde las terminales
drenaje (drain) y compuerta se polarizan con fuentes separadas. Las redes con inductor en setie y
capacitor en paralelo en ambas lineas actian como filtros paso-bajas para ofrecer una impedancia serie
baja a la alimentacién de cd, y una alta impedancia en paralelo a la sefial de radiofrecuencia (RF); la
desventaja de este circuito es que requiere de una fuente con salida de voltajes positivo y negativo. La
red de polarizacién del segundo circuito elimina este problema amarrando la terminal de compuerta a
tierra, y polarizando las terminales fuente y drenaje con voltajes positivos que pueden obtenerse de la

misma fuente de alimentacién.

Vs
T (Pos.) vo |

(Pos.)

Figura 9 Circuitos de polarizacién

La eleccién entre elementos de parametros concentrados o parametros distribuidos para las
redes de acoplamiento de un amplificador depende de la frecuencia de operaciéon. Cuando la frecuencia
es del orden de la banda X (8 - 12 GHz), su longitud de onda es muy pequefia, y un elemento de
parametros concentrados mas pequefio exhibe un cambio de fase insignificante. Gracias a la tecnologia
tan avanzada en pelicula fina (thin-film), el tamafio de los elementos de parametros distribuidos puede
ser reducido considerablemente y sus frecuencias de operacion pueden alcanzar hasta 20 GHz. Mas alla
de ese limite se prefiere usar elementos de parametros distribuidos. En circuitos integrados monoliticos
para microondas, los resistores concentrados son muy utiles en terminadores resistivos de pelicula para
acopladores, los capacitores concentrados son absolutamente esenciales para aplicaciones de
polarizacion, y los inductores planos son extremadamente utiles para propositos de acoplamiento,
especialmente a frecuencias de microondas bajas donde los inductores de stub son fisicamente

demasiado grandes.

Secciones de lineas de microcinta constituyen los principales componentes de los circuitos

integrados para microondas. Cuando el tamafio de las secciones de microcinta se reduce a dimensiones



INTRODUCCION 13

mucho mas pequefias que la longitud de onda, pueden ser usados como elementos de parametros
concentrados; algunos ejemplo son los inductores de espiral, resistores planos, capacitores

interdigitados, etc. Los cuales se desctriben brevemente enseguida:
Pelicula Resistiva Plana.

Un resistor plano consiste en una pelicula resistiva fina depositada sobre un sustrato aislante.
Los materiales utilizados para este tipo de elementos son el aluminio, cobre, oro, titanio, tantalio entre
otros, y sus intervalos de resistividad van desde 30 hasta 1000 ohms por pulgada cuadrada. Los
resistores planos son esenciales en las terminaciones para acopladores hibridos, divisores o
combinadores de potencia, y circuitos de polarizacién. Algunas consideraciones de disefio deben

observarse para incluir lo siguiente:

1. La resistividad disponible

2. La estabilidad térmica o coeficiente de temperatura del material resistivo
3. La resistencia térmica de la carga
4

El ancho de banda en frecuencia

Los resistores planos pueden ser agrupados en peliculas semiconductoras, peliculas de metal

depositado y cermets?.

Los resistores planos basados en semiconductores pueden ser fabricados formando una banda
aislada de pelicula conductora epitaxial sobre el sustrato por implante de aislamiento de la pelicula
conductora que lo rodea. Otro modo es mediante la implantacién de una regién altamente resistiva
dentro del sustrato semi-aislante. Los resistores de peliculas de metal se forman evaporando una capa
de metal sobre el sustrato y formando el patrén deseado mediante fotolitografia. Los resistores cermet

se forman a partir de peliculas formadas de la mezcla de metal y un dieléctrico.

% Los cermets son materiales compuestos formados por elementos ceramicos y metalicos



INTRODUCCION 14

Figura 10 Resistor de metal

La resistencia de un elemento resistivo como el de la Figura 10 se puede expresar como:

lps
R="2|Q

1o]
donde :

¢ =longitud de la pelicula resistiva [m]
w = ancho de la pelicula [m]
ps = resistividad nominal de la pelicula [Qm]

t = espesor de la pelicula [m]

Cuando las unidades de longitud ¢ y ancho w se escogen para tener igual magnitud, el

tesultado es un cuadrado; por lo tanto, la resistencia R en ohms por metro cuadrado [Q2/m?] es

independiente de la dimensién del cuadrado.

Pelicula Inductiva Plana.

Los inductores planos para circuitos monoliticos pueden ser pensados en varias

configuraciones como las que se muestran a continuacién en la Figura 11.



INTRODUCCION 15

Figura 11 Inductores planos

Los valores de inductancia tipicos para los circuitos de tipo monolitico varfan desde 0.5 nH

hasta 10 nH. Las ecuaciones para calcular la inductancia son diferentes para cada configuracién:

Inductor de Cinta.

L =5.08x107¢ In[£j+1.19+0.022 WAL [H /mil]
W+t 4

donde :

¢ =longitud de lacinta [mils]
t = espesor de la cinta [mils]
w =ancho de lacinta [mils]

Inductor de Espiral Circular.

L =0.03125n%d, [nH /mil]
donde :

d, =5d, =2.5n(w+s) [mils]
n = numero de vueltas

s = separacion [mils]

w = ancho de la cinta [mils]
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e

e

Figura 12 Inductor de espiral circular

Inductor de Lazo Circular.

L= 5.O8x10‘3£{ln[tj—1.76} [nH /mil]
w+t

donde:

¢ =longitud de lacinta [mils]

t = espesor de la cinta [mils]

w = ancho de la cinta [mils]

Inductor de Espiral Cuadrada.

1
L =85A2n"* |[nH]
donde :
A =superficie [cm?]
n = numero de vueltas

1 mil = 0.001 pulgadas
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Pelicula Capacitiva Plana.

Dos tipos de capacitores planos comunmente usados para circuitos monoliticos se muestran en

la Figura 13:

Figura 13 Capacitores planos

Capacitor Metal-oxido-metal. Tiene tres capas; la capa dieléctrica central esta rodeada por las

capas de electrodos superior e inferior. La capacitancia puede ser expresada como:

donde:

£, =8.854x10™ [F/m]

g, = constante dielectrica relativa del material
¢ = longitud del metal

w = ancho del metal

h = altura del material dielectrico

Capacitor Interdigitado. Consiste en una estructura de una sola capa, y puede ser fabricado
facilmente sobre sustratos a manera de lineas de microcinta con valores de entre 0.1 pF y 15 pF. La

capacitancia puede aproximarse mediante la ecuacién:
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g +1

C= ([(N=3)A +A,] [pF/cm]

donde :

N = numero de dedos

A =0.089 [pF/cm] esla contribucion del dedo interior para h>w

A, =0.10 [pF/cm] es la contribucion de los dos dedos exteriores para h>w
g, =constante dielectrica relativa del material

¢ =longitud de los dedos [cm]

w = ancho de la base de los dedos [cm]
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II. PLANTEAMIENTO DEL PROBLEMA.

Este capitulo tiene como propdsito el definir de una manera clara y concisa en qué consiste el problema que se

plantea resolver en el presente trabajo.

De una manera simplificada se puede decir que el problema que se plantea es diseflar un
amplificador a maxima ganancia cuya frecuencia de operacion éptima sea de 13 GHz y tenga un ancho

de banda de 72 MHz.

Toda vez que la ganancia propia del transistor (Go) es fija, la ganancia total del amplificador
estara influenciada por las ganancias de los circuitos de acoplamiento Gs y Gr.. Dadas estas condiciones,
la maxima ganancia sera alcanzada cuando los circuitos proporcionen un acoplamiento conjugado entre

el transistor y las impedancias de la fuente y de la carga del amplificador.

Esto nos lleva a concluir que el aspecto quiza mas importante del disefio de un amplificador a
maxima ganancia es el de diseflar adecuadamente las redes de acoplamiento de tal modo que resuelvan
el problema de maximizar la transferencia de potencia entre fuente y carga, lo que se logra tnicamente

minimizando o eliminando por completo las reflexiones de las ondas al viajar a través del circuito.

Por todo lo anterior, la solucion que se expone en este trabajo se centra casi en su totalidad en
disefiar redes de acoplamiento tanto para la fuente como para la carga que resuelvan el problema que
plantean las pérdidas de energfa por reflexiones de onda y radiaciones no deseadas. Las redes seran
calculadas de tal modo que se logre lo mas cercano a un perfecto acoplamiento con la fuente y la carga,
para las que se considerard una impedancia de 50 €, siendo éste el valor estindar para todos los

sistemas de comunicaciones basados en microondas.
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III. ARGUMENTO.

Eiste capitulo tiene la finalidad de proporcionar la argumentacion necesaria para justificar la aplicacion prictica
de un dispositivo amplificador que opere a frecuencias del orden de los gigabertz (GHZ) y ademas sustentar las razones

por la cuales se eligieron los elementos con los que se pretende diseiiar el amplificador que se presenta en este trabajo.

La argumentacién de disefiar, y en su caso construir, un amplificador para microondas se basa
en la necesidad de contar con un dispositivo capaz de aumentar la amplitud o afiadir potencia a la sefial
electromagnética sin introducir ruido que pueda alterar la informacion contenida en dicha sefial y con la
finalidad de transmitir informaciéon a grandes distancias sobre medios inalambricos confiables que

permitan la preservacion de las caracteristicas de la sefial original.

Existen diversas razones que justifican el uso de frecuencias tan altas para la transmision de

informacion sobre ondas electromagnéticas, entre ellas se enumeran las siguientes:

1. La radiacién electromagnética viaja en lineas rectas a través del espacio vacio, aunque
también puede formar curvas alrededor de los bordes de objetos como edificios y colinas
debido a la difraccion del haz (lo cual permite a los teléfonos celulares funcionar
cotrectamente aunque no exista una ruta de "linea de vista" entre el teléfono y la
radiobase).

2. Si se requiere la transmision de energia electromagnética de una localidad a otra con
pérdidas de energfa minimas y bajos niveles de ruido eléctrico, las ondas se pueden
confinar a gufas de onda electromagnéticas en el intervalo de las microondas.

3. El manejo de longitudes de onda tan cortas permite aprovechar el desarrollo tecnolégico
de la electrénica en lo que respecta a la escala de integracion de los componentes y a la
velocidad de procesamiento de las sefiales, lo cual se refleja en el tamafio tan reducido de

los aparatos y su bajo consumo de energfa.

Para el presente disefio se hicieron las siguientes consideraciones sobre los criterios que
sustentan la eleccion de la microcinta como medio de transmisién: aunque la microcinta, por sus
caracteristicas intrinsecas, no tiene la ventaja del aislamiento que tiene por ejemplo la cinta por no tener
un segundo plano de tierra, lo que le ocasiona tener mayores pérdidas por radiacion; tiene las ventajas
sobre la cinta de ser accesible para adecuaciones o correcciones finas sobre un circuito. Ademas la

microcinta puede ser fabricada de manera muy sencilla por medio de las técnicas usadas para los
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circuitos impresos y es muy conveniente cuando se planea trabajar con dispositivos semiconductores ya
que se pueden colocar directamente sobre los segmentos conductores sin el problema de acceso

inherente a la cinta.

La eleccion del transistor se fundament6 con base en sus caracteristicas intrinsecas en cuanto a
parametros de dispersion, por un lado, pues al tener valores de | S | y | Sz | relativamente bajos, no se
comporta como un desacoplamiento de impedancia demasiado significativo, lo que se traduce en una
respuesta en frecuencia muy adecuada para el tipo de aplicaciones en las que se usa este tipo de
dispositivos; y por otro lado, por sus caracteristicas de bajo ruido y ganancia; lo que permitira amplificar

la sefial lo mas posible con una baja introduccién de ruido.

Se realizo un analisis comparativo contra los mismos parametros reportados por el fabricante
del transistor ATF-36163 manufacturado por Hewlett-Packard® y del MGF1923 manufacturado por
Mitsubishi®, y cuyas hojas de especificaciones técnicas pueden obtenerse de sus respectivos sitios en

Internet.

A continuacién se presenta una tabla comparativa de los parametros mas representativos de los

transistores reportados a frecuencias de 12 GHz y 13 GHz.

Parimetro FHX13LG ATF-36163 MGF1923
G. [dB @ 12GHz] 13 9.4 8
NF [dB @ 12GHz] 0.45 1 2.3

S11 [magZang @ 13GHz] | 0.608£175.5° | 0.67£26° | 0.692£161.4

S21 [magZang @ 13GHz] | 2.466£-14.8° | 2.11/£-93° | 1.667£-11.1

Si2 [magZang @ 13GHz| | 0.054£-5.7° | 0.12£-117° | 0.062£-13.7

S22 [magZang @ 13GHz] | 0.590£-164.00 | 0.46£-5° | 0.658£-148.0

Otro punto importante a destacar es la caracteristica inherente a cada transistor en lo que
respecta a los parametros So1 y Si2. Noétese la gran diferencia de desfasamiento entre el FHX13LG vy el
ATF-36163 y por otro lado, la diferencia entre las magnitudes que representan la amplificacion de la

sefial a través del dispositivo.

Por todo lo anterior, se determino que la mejor opcién en cuanto a la eleccion del dispositivo

activo es el HEMT FHXI13LG por sus caracteristicas propias que resultan muy convenientes
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considerando su comportamiento en la regién proxima a la frecuencia de disefio; es decir, un buen nivel

de amplificacién, un minimo desfasamiento y un bajo nivel de ruido.

En lo relativo a los factores decisivos en la seleccién del tipo de red de acoplamiento se

consideraron los siguientes aspectos:

e Complejidad. Al igual que en la mayorfa de las soluciones ingenieriles, el diseflo mas sencillo
que cumpla con los requerimientos especificados siempre es el mas aconsejable. Una red de
acoplamiento sencilla es normalmente mas barata, mas confiable, mas facil de implementar y

representa menos pérdidas por reflexiones y radiacion que una mas complicada.

e Ancho de Banda. Idealmente, cualquier tipo de red de acoplamiento puede proporcionar un
acoplamiento perfecto (sin reflexiones) a una frecuencia dada; aunque en muchas aplicaciones

es necesario acoplar la carga dentro de un intervalo de frecuencias.

e Implementacién. El tipo de red de acoplamiento estard en funcién del tipo de linea de
transmisioén o guia de onda y del tipo de dispositivos activos que se usen pues los métodos de

implementacion pueden favorecer el disefio y hacerlo mas sencillo y conveniente.

Todo esto llevo a elegir a la red de acoplamiento de un solo stub en paralelo por la facilidad de
fabricacién en forma de microcinta, que ademas es conveniente por el tipo encapsulamiento del
transistor utilizado, especialmente disefiado para el montaje sobre microcinta; y por el hecho de no
requerir ajustes sobre un intervalo de frecuencia, lo que requerirfa en casos practicos de un disefio de
doble stub en el que se pueda variar la distancia entre ellos y hacer un “barrido” sobre los parametros

de acoplamiento.
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IV. FUNDAMENTOS TEORICOS.

E/ presente capitulo tiene como propdsito el exponer de una manera razonablemente breve, las bases tedricas
sobre las que se fundamenta el diserio de nn amplificador para microondas a maxima ganancia como el que se analiza en

este trabao.

IV.1 PARAMETROS DE DISPERSION.

En la practica, muchos dispositivos para microondas constan de una red de bi-puertos
conectados en cascada. En general, cualquier dispositivo, visto como una caja negra, se puede

representar como un bi-puerto como el que se muestra a continuacion en la Figura 14.

PLERTO DE PLERTO DE
ENTRADA, DISFOSITR O SALIDA

N —
[(PLUERTC 1) (PLERTO 2)

Figura 1 Bi-puerto

Una completa caracterizaciéon de un dispositivo para microondas depende de mds parametros
que sélo la especificacion de sus valores escalares. La ganancia, por ejemplo, proporciona informacion
importante solo en términos de magnitud; nada relativo a la fase. Como consecuencia, cantidades como
la impedancia compleja o el coeficiente de reflexién quedan sin especificar, dando una visiéon
incompleta del dispositivo. A bajas frecuencias, el desempefio de dispositivos activos como los
transistores se especifica en términos de pardmetros de impedancia (Z) o admitancia (Y), lo que implica
que el dispositivo sea operado en diversas condiciones de cortocircuito o circuito abierto mientras se
toman las mediciones. Cuando se operan dichos componentes a frecuencias dentro del intervalo de las
microondas los efectos de capacitancias o inductancias patisitas pueden hacer que sea imposible
mantener tales condiciones presentes a bajas frecuencias, dando como resultado que las mediciones de
corrientes y voltajes sean de poca utilidad. Un cortocircuito puede actuar como inductor y un circuito

abierto se comporta como capacitot, lo que puede llevar al dispositivo a oscilar.

Con la finalidad de evadir los problemas inherentes a la medicién de los parametros



FUNDAMENTOS TEORICOS 24

convencionales de los transistores se usan los parametros de dispersion o S (del inglés “scattering”),
desarrollados para trabajos en lo que se haga uso de las ondas reflejadas (o dispersas) que se mueven
desde o hacia el dispositivo en cuestion. Tales parametros requieren que la red se encuentre terminada
en una resistencia pura en lugar de un cortocircuito o un circuito abierto, lo que reduce la tendencia a
oscilar del dispositivo y solamente se tenga que medir la magnitud del voltaje de las ondas incidentes y

reflejadas.

Los parametros de dispersion pertenecen al grupo de parametros usados en la teorfa de bi-
puertos. Al igual que los pardmetros Y o Z, describen completamente el comportamiento de un bi-
puerto; y a diferencia de Y y Z, los parametros S se relacionan con las ondas que se reflejan (o
dispersan) cuando una red se acopla a una linea de transmision de una cierta impedancia caracteristica;

por lo que los parametros S pueden set comparables con la reflexién y refraccién de unos anteojos.

El modelo que sirve para analizar los parametros S se muestra a continuacion en la Figura 15.

 q b2
—» —
> > *
Iy = o
*m
W W
1 2
514
5 Iz
12
' | b "‘
- -+
b, A2
Zin e

Figura 2 Modelo de analisis para parametros de dispersion

Por convencion, a representa una entrada y b representa una salida; a1 y a2 son referidas como
ondas de voltaje incidentes en sus respectivos puertos. De manera similar, by y bz pueden ser
consideradas como ondas de voltaje reflejadas a partir de sus puertos correspondientes. Las

definiciones matematicas de a y b son las siguientes:
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Dentro del sistema de numeracién de los parametros S, también establecido por convencién, el
primer numero indica el puerto del dispositivo del cual emerge la energifa y el segundo numero indica el
puerto por el que entra la energia al dispositivo. De tal manera que la designacién Sy; indica que parte
de la energfa de a; que emergi6é del puerto 1 también vino del puerto 1; analogamente, Sz indica que
parte de la energfa proveniente del puerto 2 vino de la energfa a; que entré por el puerto 1. Por lo tanto,

S11 es un coeficiente de reflexion y Sz1 un coeficiente de transmision.

Si se divide by entre a1 se obtiene:

E Zin — ZO — r}n
a‘l Zin + ZO

Y partiendo de las siguientes ecuaciones que se deducen de la figura:

b1 = Si1a1 + Si2az

bz = Sz1a1 + Spaz

Para el caso de Si1, se observa que para obtener la igualdad:

S = E = —Zin _ ZO =
11 Z Z in
a:L in + 0

se tiene que tener a2 = 0 lo que unicamente se logra en el caso de que no exista energia reflejada

proveniente de la carga conectada al puerto 2; y la tnica forma de garantizar que esto ocurra es
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terminando al puerto 2 con una resistencia de carga de valor igual al de Z,.

Realizando una operacién andloga en los parametros S restantes, partiendo de la conveniente
consideracién de tener tanto fuente como carga con impedancias iguales al valor de la impedancia
caracteristica de las lineas de transmision se obtienen las definiciones matematicas de los parametros de

dispersion que son las siguientes:

b z Z
S _ 1 =0)= _ Tent 0
1 ai (aZ ) ent Zem + Zo
b z YA
S.. = M2 =0)= _ “sal 0
22 a2 (al ) sal Zsa| + ZO
b v
Sx _ai(az :O):\Tz
1
b V.
S = al(al = 0): i

donde Sz1 y S12 son los coeficientes de transmisién hacia adelante y hacia atrds, respectivamente.

Es importante conocer el significado practico de los valores de los paraimetros de dispersion
por lo que a continuacién se discute su interpretacion y se presentan las tablas explicativas de algunos

valores representativos.

Las magnitudes de Si1 y S son siempre menores a 1; de otra manera, representarian un valor
ohmico negativo. Por otro lado, la magnitud de Sa1 y Si2 (caracteristicas de transferencia hacia delante y

hacia atras, respectivamente) pueden exceder el valor de 1 en el caso de una amplificaciéon activa;

también, Sz1 y S12 pueden ser positivos o negativos; si son negativos hay un desfasamiento.

Suy Sy
Magnitud Interpretacion
-1 Todas las amplitudes de los voltajes hacia el bi-puerto se invierten y se reflejan (0 Q).
0 Acoplamiento petfecto de impedancias, no hay reflexiones (50 €2).

+1 Todas las amplitudes de los voltajes se reflejan (impedancia infinita).
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Suy Sp
Magnitud Interpretacion
0 No hay transmisién de sefiales.
0a+1 La sefial de entrada se atenua en el entorno de Z.
+1 Transmision de seflal con ganancia unitaria en el entorno de Zo.
> +1 La sefial de entrada se amplifica en el entorno de Zo.

IV.2 LA MATRIZ DE TRANSMISION O PARAMETROS ABCD.

Como se menciond, los sistemas para microondas estan conformados por una conexién en
cascada de dos o mds bi-puertos; por lo que resulta conveniente definir una matriz de transmisién de
orden 2 para cada bi-puerto. La gran ventaja de analizar un circuito por este medio radica en el hecho
de que una sencilla multiplicacién matricial de todos los bi-puertos en cascadas dara como resultado

una matriz ABCD equivalente a todo el circuito.

La matriz ABCD de un bi-puerto se define en términos de corrientes y voltajes de la manera en

que se muestra a continuacion:

Figura 3 Matriz de transmisién en bi-puertos
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De la Figura 16 se deducen las relaciones:

V1=AV2+B|2

l, =CV, + DI,
o en forma matricial:

v,] [A BTV,

I,| |C DI,

A2 BZ V3
C2 D2 I 3

0
O W g w U.W

con lo que se demuestra que la matriz de transmisién de la conexion en cascada es igual al producto de
las matrices ABCD que representan a cada uno de los bi-puertos en el orden en que estin conectados

pues la multiplicacion matricial no es conmutativa.

IV.3 CARTA SMITH.

La Carta Smith es un nomograma! de numeros complejos disefiado para ingenieros eléctricos y
electronicos que se especializan en radiofrecuencia (RF) y sirve para resolver problemas con lineas de
transmisién o circuitos de acoplamiento. Fue desarrollada en 1939 por Phillip H. Smith en los
Laboratorios Bell de Telefonia. Se podria pensar que en la época actual de calculadoras cientificas y
poderosas computadoras, las soluciones graficas no tienen razén de ser dentro de la ingenieria
moderna; pero la carta Smith es mas que solo una técnica grafica. Ademas de ser una parte integral de la

mayotia de los programas enfocados hacia el disefio asistido por computadora CAD (por sus siglas en

! Nomograma es un instrumento grafico de calculo analogico o un diagrama bidimensional que permite calculos gréaficos y aproximados
de una funcién de un numero cualquiera de variables.
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inglés, Computer-Assisted Design) y de los equipos de prueba para disefio en el intervalo de la
microondas, la carta Smith proporciona un medio extremadamente 1til para visualizar los fenémenos
en una linea de transmisién, y también es importante por razones pedagdgicas. Un ingeniero puede
desarrollar su intuicion respecto a problemas de lineas de transmisién y acoplamiento de impedancias,

aprendiendo a pensar en términos de la carta Smith.

La utilidad real de la carta Smith recae en el hecho de que puede ser usada para convertir
coeficientes de reflexion a impedancias (o admitancias) normalizadas, y viceversa, utilizando los circulos
de impedancia (o admitancia) impresos en la carta, tal como se muestra en la Figura 17. Cuando se
manejan impedancias en la carta Smith, generalmente se usan cantidades normalizadas; la constante de

normalizacion es casi siempre la impedancia caracteristica de la linea.

oq1

omponEnT(L-), OR CONDUCTANCE

o,
0314135 worBETREYL 0.2

LI T TH

R
$225s;

Figura 4 Carta Smith

2 La impedancia caracteristica es la relacion entre el voltaje y la corriente de una onda; y ya que para ondas TEM tanto el voltaje como la
corriente estan perfectamente definidos, su impedancia caracteristica es Unica; a diferencia de las ondas TE y TM en las que no se definen
voltajes y corrientes Unicos, por lo que la impedancia caracteristica de estas Ultimas se puede definir de varias maneras.
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La carta Smith puede ser usada para admitancias normalizadas en el mismo modo en que se usa

para impedancias normalizadas, y también para conversiones entre impedancias y admitancias.

Ya que una revolucién completa de la carta Smith corresponde a una longitud de A/2, una
transformacién A/4 es equivalente a rotar la carta 180°, que también es equivalente a reflejar un punto
de impedancia (o admitancia) dado a través del centro de la carta para obtener el punto de admitancia

(o impedancia) correspondiente.

Por lo tanto, la misma carta Smith puede ser usada para cilculos tanto de impedancia como de
admitancia durante la solucion de algiin problema. En las diferentes etapas de la solucién, la carta puede
set tanto una carta Smith de impedancias como una carta Smith de admitancias. Este procedimiento puede ser
menos confuso usando una carta Smith que tenga una superposicion de las escalas de una carta normal
y las escalas de una carta que ha sido rotada 180°, como se muestra en la Figura 18. Tal grafica se
conoce como una Carta Smith de impedancias y admitancias, y regularmente las escalas de impedancias y

admitancias tienen diferente color.

i wE e )

[ oo romzrorn | cowne s oowin snvemeor riani, |

NOFRMALIZED IMPEDANGE AND ADMI TTANGE COORDINATES

Figura 5 Carta Smith de impedancias y admitancias
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IV.4 SINTONIZACION CON UN “STUB”.

La técnica de acoplamiento que se aplico para el disefio del amplificador usa una sola porcién
(o segmento) de linea de transmisién en circuito abierto (que también podria estar en corto circuito),
llamada “stub”, y puede estar conectado en paralelo o en serie con la linea de transmisién principal a
una cierta distancia de la carga, como se muestra en la Figura 19. Tal circuito de sintonizacioén es
conveniente desde el punto de vista de fabricacion, ya que no se requieren elementos de parametros

concentrados; de hecho, el stub en paralelo es especialmente facil de fabricar en forma de microcinta.

Figura 6 Stubs en paralelo y en serie
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Donde, para el caso especifico de un solo stub en paralelo en circuito abierto:

Yi, =Yy +Y,
Y, - i Jtanﬂl

Zs Z0
y _1 1 Z,+ JZ tan pd
" Z, Z,Z,+jZ,tanAd
Zin i

Yi,

En la sintonizaciéon con un solo stub, los dos parametros ajustables son la distancia, 4, desde la
carga hasta la posicion del stub, y el valor de la susceptancia o reactancia proporcionada por el stub en
serie o en paralelo. Para el caso del stub en paralelo, la idea basica es seleccionar ¢ de modo tal que la
admitancia, Y, vista en la linea a una distancia 4 de la carga sea de la forma Y, + jB. Entonces la
susceptancia del stub se escoge como — jB, dando como resultado una condicién de acoplamiento. Para
el caso del stub en serie, la distancia d se selecciona de modo que la impedancia, Z, vista en la linea a
una distancia & de la carga sea de la forma Zo + jX; y la reactancia del stub se escoge como — jX,

resultando también en una condicién de acoplamiento.

Idealmente, las redes de acoplamiento proveen al sistema de un acoplamiento perfecto
solamente a una frecuencia: la frecuencia de disefio. Por tal motivo, un amplificador como el que se

presenta en este trabajo se caracteriza por ser una solucion de banda relativamente angosta.

Para llevar a cabo el procedimiento de sintonizacién con stubs en serie o paralelo, se puede
recurrir tanto a soluciones analiticas como a soluciones usando la carta Smith; estas ultimas son mas
rapidas, intuitivas y casi siempre lo suficientemente precisas en la practica; mientras que las expresiones

analiticas son mas precisas y utiles para un analisis computarizado.

IV.5 REDES DE POLARIZACION.

Las redes de polarizacion tienen como funcién proporcionar al transistor (dispositivo activo),
en este caso un HEMT, los medios para alcanzar la estabilidad en intervalos de frecuencia donde el
transistor por sf mismo no cumpla con las condiciones de estabilidad mencionadas anteriormente. Tales
redes consisten en resistores conectados con las terminales fuente o drenaje del transistor ya sea en

serie o en paralelo con el mismo. A continuacién (Figura 20) se muestran las configuraciones basicas de
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las redes de polarizacion, teniendo en cuenta que se pueden variar los valores de resistencia para

mejorar el desempefio del dispositivo.

25

@ @

Figura 7 Configuraciones basicas de redes de polarizacion

En todas las redes de polarizacion se observa que el efecto del cambio de los valores de
resistencia se manifiesta en el alargamiento o acortamiento del intervalo de valores del factor de

estabilidad, K. Como reglas generales se cumplen:

1. Si la resistencia se encuentra en paralelo, el intervalo de K crece en razén inversa al valor de
la resistencia, independientemente de su ubicacién en las terminales del transistor.
2. Si la resistencia se encuentra en serie, el intervalo de K crece en razon directa al valor de la

resistencia, independientemente de su ubicacién en las terminales del transistor.
IV.6 MICROCINTA.

Uno de los principales requerimientos para que una estructura de transmisién sea apropiada
para formar parte de un circuito integrado para microondas es que la estructura del elemento sea de
configuracion plana, lo cual implica que las caracteristicas del elemento puedan ser determinadas por
sus dimensiones en un solo plano; por ejemplo, el ancho de una linea de microcinta sobre un sustrato

dieléctrico puede ser ajustado para controlar su impedancia.
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La linea de microcinta es el tipo mas popular de lineas de transmisién planas, en principio
porque puede ser fabricada por medio de procesos fotolitograficos, se integra facilmente con otros
dispositivos pasivos y activos para microondas y ademds por el hecho de que el modo de propagacion
es cuasi-TEM. La geometria de una linea de microcinta se muestra en la Figura 21. Un conductor de

ancho W se imprime sobre un delgado sustrato dieléctrico aterrizado de espesor & y permitividad?

relativa €; un esquema de las lineas de campo se muestra en la figura.

Figura 8 Geometria de una linea de microcinta

St el dieléctrico no estuviera presente (¢: = 1), se podria considerar como una linea de dos

alambres compuesta de dos conductores planos de ancho W, separados a una distancia 24.

La presencia del dieléctrico, y particularmente el hecho de que el mismo no llena la regiéon de
aire por encima de la tira (y > d), complica el comportamiento y andlisis de la linea de microcinta. A
diferencia de las lineas de cinta, donde todos los campos estin contenidos dentro de una regién
dieléctrica homogénea, la microcinta tiene algunas (casi siempre la mayorfa) de sus lineas de campo
dentro de la region dieléctrica, concentradas entre la tira conductora y el plano de tierra, y una fraccién
en la regién de aire por encima del sustrato. Por esta razoén, la linea de microcinta no puede soportar
una onda TEM pura, ya que la velocidad de fase de los campos TEM en la region dieléctrica seria
/e, pero la velocidad de fase de los campos TEM en la region de aire seria c. Por lo tanto, un

acoplamiento de fase en la interfaz aire-dieléctrico setfa imposible de conseguir para una onda de tipo

TEM.

% La permitividad eléctrica fue originalmente usada para actuar como una constante de proporcionalidad dependiente del medio que
relaciona la capacitancia de un capacitor de placas paralelas con sus caracteristicas geométricas. Conceptualmente se puede ver a la
permitividad como una forma de medir el comportamiento eléctrico del medio. En cierto sentido, es una medida del grado en que el
material es permeado o penetrado por el campo eléctrico en el que se encuentra inmerso.
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De hecho, los campos exactos de una linea de microcinta constituyen una onda hibrida TM-
TE, y requiere de técnicas de analisis mas avanzadas. En la mayoria de las aplicaciones practicas, de
algin modo, el sustrato dieléctrico es eléctricamente muy delgado, (d << A), de modo que los campos
son cuasi-TEM. En otras palabras, los campos son esencialmente los mismos a aquellos del caso
estatico. Por lo tanto, se pueden obtener buenas aproximaciones para la velocidad de fase, constante de
propagacién e impedancia caracteristica a partir de soluciones estaticas o cuasi-estaticas. Entonces, la

velocidad de fase () y constante de propagacion (f) pueden expresarse como:

c
Vp:F
ﬂZKON/;e

\'
A

p

f

Donde ¢ es la velocidad de 1a luz en el vacio, €. es la constante dieléctrica efectiva de la linea de

microcinta, A es la longitud de onda y fes la frecuencia de operacién. Ya que algunas de las lineas de

campo estan dentro de la region dieléctrica y algunas en el aire, la constante dieléctrica efectiva satisface

la relacién

1 <e.<eg,

y es dependiente del espesor del sustrato 4, y el ancho del conductor W.

ﬂIn(%+ﬂj para W/d <1
Je. \W - 4d
%o = 120
d para W/d>1
Je. W /d +1.393+0.667 In(W /d +1.444)]
A
28% para W/d <2
w e -2
d E{B—l—ln(ZB—lﬁgr_l{ln(B—1)+0.39—%H para W/d>2
V4 2¢, &,

Las comunicaciones satelitales y aéreas asi como los sistemas electronicos de armamento

requieren componentes pasivos para microondas pequefios, ligeros y de bajo costo. Tal es la razén por
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la que filtros, acopladores, antenas, etc. fabricados con lineas de microcinta se usan extensivamente en

sistemas para microondas.

IV.7 SUSTRATO DIELECTRICO.

Para tomar la correcta decision acerca de la eleccion de un sustrato en particular para una
aplicacién especifica se deben tomar en cuenta aspectos térmicos y mecanicos asi como aspectos
electronicos y econémicos. Fundamentalmente tendrian que considerarse aspectos como el intervalo o
intervalos de frecuencias involucradas (lo cual afectara el espesor y la permitividad), costos, fuerza

mecanica, conductividad térmica, entre otros.

En aplicaciones practicas se emplean los siguientes materiales de la forma en que se indica:

a) Sustratos plasticos: circuitos experimentales a frecuencias por debajo de algunos gigahertz
al igual que arreglos de antenas y amplificadores a frecuencias de hasta 20 GHz.
Particularmente, el bajo factor de disipacién del RT/duroid® 5880 extiende su utilidad al
intervalo de frecuencias de la banda Ku y frecuencias atin mas altas.

b) Alumina: circuitos a frecuencias de hasta alrededor de 20 GHz. El grado a ser usado
depende de algunos factores incluyendo la eleccién de la técnica de fabricacion bésica.

¢) Cuarzo, o alguna estructura alternativa como las “finlines”™ o las “imagelines”: para
circuitos en aplicaciones de ondas milimétricas, en intervalos de algunas decenas de
gigahertz hasta quiza 300 GHz. La baja permitividad del cuarzo permite la incorporacion

de elementos de parametros distribuidos mas grandes.

En la practica, el sustrato RT/duroid® 5880 normalmente se distribuye como un laminado con
cobre electrodepositado con peso desde Y4 hasta 2 onzas/pie? en ambas caras, aunque también puede
ser cubierto con cobre laminado para aplicaciones eléctricas mas criticas. Y cuando se ordena al
fabricante un laminado para una aplicacién en particular, es importante especificar el espesor del
dieléctrico, su tolerancia, si se requiere cubierta de cobre laminado o electrodepositado, y el peso de la
cubierta de cobre. Este tltimo parametro a su vez lleva implicito el espesor de la cubierta de cobre,
pues de manera estandar el fabricante distribuye el laminado con espesores de cobre de 0.00067 pulg y

0.00134 pulg para pesos de Y2y 1 0z/pie?, respectivamente.

* Finline es una estructura cuasi-plana que forma una linea de transmision. Fue inicialmente propuesta por Meier como una nueva linea
de transmisidn para circuitos con aplicaciones dentro de las ondas milimétricas. Sus principales caracteristicas son su amplio ancho de
banda, su compatibilidad con tecnologias planas y ausencia de radiacién. Su gran desventaja es la de no ser muy apropiada y conveniente
para ser fabricada en forma de circuitos integrados.
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V. ESPECIFICACIONES.

En este capitulo se consignan las especificaciones técnicas que se plantearon para el diseiio del tipo de

amplificador que se analiza.

Para el disefio del amplificador se especificé el uso del transistor (HEMT) FHX13LG de
Fujitsu® (Zo = 50 Q); una frecuencia de operaciéon de 13 GHz y el uso del sustrato dieléctrico
RT/duroid® 5880, manufacturado por Rogers® Corporation como un compuesto de microfibras de
vidrio de politetrafluoroetileno reforzado (Glass Microfiber Reinforced-PTFE), para el disefio de las

lineas de transmision y de las redes de acoplamiento de impedancias usando microcinta.

Como parametros de disefio se especificaron:

e Frecuencia de operacién: 13 GHz

e Ancho de banda: 72 MHz

e Técnica de acoplamiento: Stubs en paralelo(circuito abierto)

e Tipo de redes de acoplamiento: Lineas de transmisién en microcinta
e Impedancia caracteristica (Zo): 50 Q

e  Espesor del sustrato dieléctrico: 62 mil

e Espesor del cobre: 1.3 mil

De manera anexa, en el Apéndice A, se muestra la hoja de especificaciones con la tabla de los
parametros de dispersién (parametros S) correspondiente al dispositivo activo utilizado (FHX13LG),

para todo su ancho de banda; y la hoja de especificaciones del sustrato dieléctrico en el Apéndice B.
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VI. DISENO.

El propdsito de este capitulo es el de presentar, por un lado, el andlisis de una manera estructurada; y por el
otro, los cdlenlos necesarios para obtener analiticamente las caracteristicas de los segmentos de microcinta que proporcionen
un acoplamiento perfecto entre el transistor, la fuente y la carga que al mismo tiempo impligne maximizar la ganancia a
la_frecuencia de operacion especificada. Adicionalmente se presentan los resultados en forma grdfica para todo el intervalo

de frecuencias en estudio.

Un aspecto importante a considerar en el diseflo de un amplificador con las caracteristicas del

que se presenta en este trabajo es la estabilidad ya que pueden presentarse oscilaciones si la impedancia
de algun puerto (sea de entrada o de salida) presenta una parte real negativa, lo que implicaria | Tene| >
lo|Twl >1.Y ya que Iene y I'sat dependen de las redes de acoplamiento en la fuente y la catga, por lo

tanto, la estabilidad del amplificador depende de I's y I't. representadas en las redes de acoplamiento.
Al estar I's y I', definidas por raices negativas y positivas, existen dos tipos de estabilidad:

e Estabilidad Incondicional. Estado que se presenta si | | . | <ly | j | <1 para todas las
impedancias pasivas en la fuente y la carga, es decir: TS| <1 y T | <1.

e Estabilidad Condicional. También conocido como potencialmente inestable, este caso se

presenta si | Tene| <1 y Tal <1 para un determinado intervalo de impedancias pasivas

en la fuente o la carga

Vale la pena mencionar que, como la condiciéon de estabilidad es dependiente de la frecuencia
de operacion, es posible que un amplificador se comporte de manera estable a la frecuencia para la que

fue disefiado y de manera inestable a otras frecuencias.

De manera alternativa, el amplificador serd incondicionalmente estable si se satisfacen las

siguientes condiciones necesarias y suficientes:
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_ 1_‘811‘2 _‘822‘2 +‘A‘2

K
28,5,

>1

A <1
A= S11822 - S12821

Donde K es el factor de estabilidad y A es el determinante de la matriz de dispersion

(parametros S).

Una vez que se ha determinado la estabilidad del transistor, y se han localizado las regiones
estables para los coeficientes de reflexién tanto en la fuente como en la carga, I's y I'r, en la carta Smith,
se pueden disefiar las secciones de acoplamiento de entrada y salida. Dado que Gy es fija para un
transistor en especifico, la ganancia total del amplificador estara controlada por las ganancias, Gs y Gu,
de las secciones de acoplamiento. La maxima ganancia se llevard a cabo cuando estas secciones
proporcionen un acoplamiento conjugado entre la impedancia de la fuente o de la carga del
amplificador y el transistor. Debido a que la mayoria de los transistores aparecen como un significativo
desacoplamiento de impedancias (|Sl1 | y | S5s muy grandes), la respuesta en frecuencia resultante

sera de banda angosta.

En lo que respecta a la designacién de los valores de impedancia de carga e impedancias
caracteristica, para todos los fines practicos, si la linea de transmision se termina en un resistor igual en
valor a la impedancia caracteristica de la linea, el voltaje y la corriente se hacen compatibles y no
ocurren reflexiones, por lo que tanto las impedancias caracterfsticas como la resistencia de la carga se
normalizaron a un valor de 50 Q que es el valor estindar en todos los sistemas de comunicaciéon por

microondas.

El andlisis para el disefio del amplificador inici6 llevando a cabo la interpolacién cibica (no
lineal) en MATLAB® version 5.0, mediante la funcién SPLINE! a partir de los pardametros de
dispersion S proporcionados por el fabricante, que se muestran anexos en el Apéndice A, para un
transistor (HEMT) FHX13LG de Fujitsu® (Zo = 50 ). La interpolacién se realizé a incrementos de
0.01 unidades, desde 2 GHz hasta 18 GHz.

Para acoplar analiticamente al transistor con la red de polarizacién, se realiz6 la conversion de

! La funcién SPLINE consiste en un algoritmo de interpolacién cbica que usa polinomios de tercer grado para estimar los puntos
intermedios mediante curvas, lo cual normalmente da como resultado aproximaciones muy regulares.
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los parametros de dispersion S del transistor a parametros de transmision ABCD mediante las

siguientes relaciones:

(1+ Sll )(1_ Szz )+ S12321

A =
25,
B=7 (1+ S11)(1+ 822)_ S152
’ 25,
C= i (1_ 811)(1_ Szz)_ S15,
Z, 25,
D= (1_ 811)(1"' Szz)+ S152
25,

Posteriormente se encontraron los parametros ABCD de la red de polarizacién de acuerdo a la

Figura 22, que se muestra a continuacion:

> z -
1 =Z
~ C=0 D=1

Figura 1 Parametros ABCD para elementos en serie y paralelo

Y a partir de los dos juegos de parametros ABCD se obtuvo la matriz ABCD equivalente, aplicando las

propiedades y condiciones que se establecieron con anterioridad.

A continuacién se procedié a obtener los pardmetros S modificados de todo el sistema,
mediante la multiplicacién matricial de los parametros ABCD del transistor y los del elemento acoplado

al transistor y las conversiones correspondientes consignadas a continuacion:
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_ A+B/Z,-CZ,-D
" A+B/Z,+CZ,+D
_ 2(AD-BC)
~ A+B/Z,+CZ,+D
~ 2
~ A+B/Z,+CZ,+D
_ —A+B/Z,-CZ,+D
2 A+B/Z,+CZ,+D

12

SZl

Al evaluar el comportamiento del transistor con todas las redes de polarizaciéon y haciendo
variar el valor de la resistencia R a razén de R/2 y 2R, se puede obsetrvar que el transistor pot si mismo
resulté ser un dispositivo inestable en algunas secciones de todo su ancho de banda pues el valor de K
fue menor a 1, aunque |A| cumplié con la condicién de ser menor a 1. Al incluir las redes polarizacién
se observé que el unico caso en el que se cumplieron las condiciones de estabilidad incondicional fue
en la red 4 para los valores de resistencia R y R/2. Se escogi6 el caso de R por ser el que presentd un
mejor comportamiento en todo el intervalo de frecuencias, sin alterar de manera significativa los valores

de los parametros S modificados en comparaciéon con los proporcionados por el fabricante para el

HEMT.

Al analizar las graficas obtenidas se observa que para todas las redes de polarizacién y para
todos los valores de resistencia (R, 2R y R/2) el valor de |A| se ubicé dentro de la condicién

establecida de estabilidad, es decir, |A|<1.

A partir de los parametros S se analiza tanto la estabilidad del dispositivo como la ganancia que

puede proporcionar todo el sistema, mediante las siguientes expresiones:
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_ L[Sy IS +[Af
2|812521
A= S11822 - S12821

L B, /B -4[C/’

S 2C,

L B, £4/B,” —4[C,|’
=

2C,

K

donde :

B, =1+Sy| ~[S| - [
B, = 1+[S,|" ~[S,,[ ~[a]
C,=S,-AS,,

C, =S, —AS;,

__ 1
1-|ry[*

G, = |821|2

_ 1_|FJ2
1-s,n[

S

L

Ya teniendo dichos parametros S modificados se evalué la estabilidad del dispositivo activo

obteniendo los valores K y |A ; para postetiormente calcular las ganancias y los coeficientes de
reflexién. Las graficas de los resultados obtenidos para todo el ancho de banda del transistor se
muestran en las figuras correspondientes; y los valores correspondientes a una frecuencia de 13 GHz se

especifican a continuaciéon:
Sélo transistor:

K = 1.3053
|A| = 02557
G = 6.0812 = 7.8399 dB
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Con red de polatizaciéon 4 (R = 250 Q):

K = 1.3350
|A] =02773
G = 5.6289 = 7.5042 dB
Ts = 0.7917 £-171.0367°
I} = 0.7801 £170.1337°
Gs = 2.6789 = 4.2796 dB
Gr. = 1.3645 = 1.3497 dB
Gr = 205759 = 13.1336 dB

Donde:

G; = (G)(Gs )(GL)
G, [dB]= G[dB]+ G,[dB]+ G, [dB]

Y T's es el coeficiente de reflexion de la fuente y I'n. es el coeficiente de reflexién de la carga.

A esta altura del andlisis es preciso aclarar dos puntos importantes; uno de ellos tiene que ver
con la decisiéon de acoplar al transistor una red de polarizacion y el otro con la eleccion de los valores de

los coeficientes de reflexion tanto de la fuente como de la carga.

En las Figura 23 y Figura 24 se muestran el valor del factor de estabilidad, K y de la magnitud

del determinante de la matriz de dispersion |A , respectivamente, propios del transistor sobre todo el

intervalo de frecuencias considerado.
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K Transistor

1.4

1.2 ~ U &/\/\

0.6
0.4
0.2
2 4 6 8 10 12 14 16 18
f [GHz]
Figura 2 Factor de estabilidad (K) del transistor
|D| Transistor
0.55

. L]
LN |
TN AN
SAulAREAN
\

2 4 6 8 10 12 14 16 18
f[GHz]

Figura 3 Magnitud del determinante de la matriz de dispersion |A| del transistor



DISENO 45

Por un lado se observa |A] <1alo largo de todo el recorrido y por el otro que aunque a la
frecuencia de disefio de 13 GHz y a su alrededor K > 1, hay segmentos en los que K < 1 por lo que las
condiciones de estabilidad condicional no se cumplen a cabalidad dentro del intervalo de frecuencias
considerados para el analisis. Después de realizar un analisis comparativo entre las posibilidades de
redes de polarizacion se llegd a la conclusion de que una red de una resistencia conectada en paralelo de
la manera como se muestra en el diagrama etiquetado con el nimero 4 de la Figura 20 correspondiente

era la que producia un mejor comportamiento en cuanto a los criterios de estabilidad. La Figuras 25 y

Figura 26 ilustran las condiciones de estabilidad K > 1 y Al < 1, respectivamente, alcanzadas con la
red de polarizacion en el intervalo de 2 GHz hasta 18 GHz, manteniendo caracteristicas muy similares

de ganancia y parametros de dispersion entre el transistor solo y el transistor con red de polarizacion.

K Red de Polarizacion

3.5

3
2.5

2 A
N V/\ \/ & :

/\//\/V
1
2 4 6 8 10 12 14 16 18
f [GHz]

Figura 4 Factor de estabilidad (K) del transistor con red de polarizacién
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|D| Red de Polarizacion

0.5

0.45

0.4

0.35 /\

. /\
IR NI
U

0.2

2 4 6 8 10 12 14 16 18
f[GHz]

Figura 5 Magnitud del determinante de la matriz de dispersion |A| del transistor con red de
polarizacién

La comparacién se muestra en la Figura 27 y Figura 28 para los parametros S; y Figura 29 y

Figura 30 para la ganancia.
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s21 Transistor (interpolado)
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Figura 6 Parametros de dispersién (S) del transistor
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Figura 7 Parametros de dispersion (S) del transistor con red de polarizacion
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Ganancia G del Transistor [dB]
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Figura 8 Ganancia del transistor

G Transistor con Red de Polarizacion [dB]
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Figura 9 Ganancia del transistor con red de polarizacion
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Por otro lado, se eligieron los valores de I's y I'L. resultantes de computar las raices negativas a
partir de su definicién; esto para asegurar la condicion de estabilidad incondicional de | Is | <ly | FL|
< 1. La Figura 31 y Figura 32 muestran los resultados obtenidos a partir de las raices positivas; asi como

los resultados de las raices negativas se muestra en las Figuras 33 y Figura 34; en las que se puede

observar que en el caso de las raices positivas, | T | y Il se mantuvieron por encima de 1 a lo largo
de todo el intervalo de frecuencias considerado, mientras que en el caso de las raices negativas los

valores de | T's| y |T..| fueron menores a 1 en todos los casos.

mag SSMAS

35

3
25

2 \
15 \/\J

|
. x\/
2 4 6 8 10 12 14 16 18

f [GHz]

Figura 10 Magnitud del coeficiente de reflexion de la fuente |I's| (raiz positiva)
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mag SLMAS
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Figura 11 Magnitud del coeficiente de reflexion de la carga |I', | (raiz positiva)

MAGNITUD DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA FUENTE
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Figura 12 Magnitud del coeficiente de reflexion de la fuente |T's| (raiz negativa)
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Figura 13 Magnitud del coeficiente de reflexion de la carga |I', | (raiz negativa)

Al conocer el valor de los coeficientes de reflexién, se pueden disefiar las redes de

acoplamiento mediante el uso de la carta Smith. Para este diseflo en especifico, se calcularon las

longitudes de la linea de transmision y del stub en funcién de fracciones de longitud de onda, tanto para

la entrada como para la salida.

Sabiendo que la maxima transferencia de potencia desde la red de acoplamiento de entrada

hacia el transistor se obtendra cuando:

Se obtuvieron tanto la impedancia de entrada (Zen) como la de salida (Zsa) de acuerdo a las

siguientes ecuaciones:
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S 1+ T,

ent 0 1_rent
1+T

Zsal = ZO o
1-T

Los resultados obtenidos para 13 GHz son:

Zen: = 5.8496 +j 3.8657 Q
Zg = 6.2209 - j 4.2493 Q

Analogamente se obtuvieron las graficas de las ganancias correspondientes a las etapas de
acoplamiento (Gs y Gr) y a la ganancia total (Gr). Las Figuras 35, 36 y 37 muestran respectivamente Gs,
GL y Gr en unidades de decibeles (dB) para el intervalo de frecuencias en estudio que va desde los 2

GHz hasta los 18 GHz.

GS [dB]
14

/1
/ /\\/anf/wﬂ
| il

2 4 6 8 10 12 14 16 18
f [GHz]

Figura 14 Ganancia de la etapa de acoplamiento a la entrada Gs



19

18

17

16

15

14

13

12

11

10

DISENO

53

GL [dB]
AV
AT
N\ i
/
\ |
\ |
\
|
V
) ° ° f[éﬂz] . “ ° ?

Figura 15 Ganancia de la etapa de acoplamiento a la salida G
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Figura 16 Ganancia total del circuito acoplado G+
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Para llevar a cabo un disefio confiable fue indispensable el uso de software especialmente

disefiado para hacer desarrollo de algoritmos, computo numérico, visualizacién y programacién, como
los es MATLAB® version 5.0, en el que se realizaron todas las operaciones numéricas y a partir de los

resultados se pudieron obtener graficos que facilitan la visualizacion de tales resultados; por otro lado,
se utilizé el Motorola® Impedance Matching Program (MIMP®) versiéon 1.0 desarrollado por Dan
Moline para la empresa Motorola® Inc. y que sirve para poder afinar dinimicamente los acoplamientos
de impedancia y visualizar los resultados en la Carta Smith integrada en el programa; también se us6 un
programa denominado MWI2008® escrito por G. Robert Traut para la empresa Rogers® Corporation,
Division de Materiales para Microondas y Circuitos y que fue desarrollado para asistir en el disefio con

laminados para microondas Rogers®.

Los valores de impedancia fueron necesarios para poder usar el software MIMP® y con ¢l tener
la posibilidad de realizar ajustes finos en las redes de acoplamiento tanto de entrada como de salida. Por
otro lado, también se requirieron ciertos parametros de las lineas de transmisién y del sustrato
dieléctrico que fueron obtenidos mediante el software MWI2008®; tales parametros fueron el tipo de
sustrato, el espesor del cobre, el espesor del dieléctrico, el ancho de la linea, la permitividad relativa del
sustrato, la permitividad efectiva y la longitud de onda. Los resultados generadas por el programa
MWI2008® se muestran en la Figura 38 en unidades de pulgadas pues el programa MIMP® requiere

datos en unidades de mils.

Figura 17 Resultados generados con el programa MW12008°
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Para verificar el valor de la longitud de onda (L) obtenido analiticamente con el obtenido potr

medio del programa se realizaron los siguientes calculos:

c 2. 998><108

* " e

p= kf: 384.4388rad /m

Vp  2.1261x10°
f 13x10°

=2.1247x10%m/s

A= =16.3438mm

Una vez teniendo todos los datos necesarios para utilizar el MIMP®, se procedié a introducir
los datos, mostrandose a continuacién las diferentes etapas del programa en las que hay que introducir
datos en las dos primeras y poder realizar la afinacién dinamica en la pantalla de la Carta Smith, para las

dos redes de acoplamiento.

Para la red de acoplamiento a la entrada (Figuras 39, 40 y 41):

Figura 18 Pantalla de ingreso de impedancias correspondiente a la red de acoplamiento a la entrada
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Figura 19 Pantalla de seleccion de circuitos correspondiente a la red de acoplamiento a la entrada

Figura 20 Pantalla de visualizacion de la Carta Smith correspondiente a la red de acoplamiento a la
entrada
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Para la red de acoplamiento a la salida (Figuras 42, 43 y 44):

Figura 21 Pantalla de ingreso de impedancias correspondiente a la red de acoplamiento a la salida

Figura 22 Pantalla de seleccion de circuitos correspondiente a la red de acoplamiento a la salida
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Figura 23 Pantalla de visualizacion de la Carta Smith correspondiente a la red de acoplamiento a la
salida

Como se menciond, la primera aproximacion para determinar las dimensiones de las lineas de
transmision y de los stubs apropiadas para un correcto acoplamiento, se llevé a cabo manualmente
realizando trazos sobre la Carta Smith, arrojando el procedimiento los siguientes resultados que se

muestran en la Figura 45
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Figura 24 Trazos sobre la Carta Smith para las redes de acoplamiento

Para la entrada: Ly = 0.192
L= 0.04\

Para la salida: Ly = 0.187A
/1;]' = 0.077\.

Al llevar a cabo los ajustes finos con la asistencia del programa de computadora MIMP®, se
llegd a que los valores 6ptimos para las longitudes de los dos stubs y de las dos lineas de transmisién, en

términos de la longitud de onda (L), fueron:
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Para la entrada: Loy = 0.1913A = 3.1266 mm
s =0.0399\ = 0.6521 mm

Para la salida: Ly = 0.1889A = 3.0873 mm
hr=0.0680A = 1.1114 mm

Con lo que se obtuvo, a la frecuencia de disefio de 13 GHZ, una Pérdida de Regreso RL2 de —
35 dB en ambos casos, contrastando con la RL de —30.4 dB para la red de acoplamiento de la entrada y
de —15 dB para la red de acoplamiento de la salida, resultantes de la primera aproximacién grafica

llevada a cabo con trazos sobre la Carta Smith.

Se puede observar que en la primera pantalla se introducen los valores de frecuencias a las que
se va a trabajar y los valores de impedancias. En la segunda pantalla se introducen los pardmetros y
configuracién de la linea de transmisién (espesor del dieléctrico, espesor del cobre, permitividad relativa
del sustrato, impedancia caracteristica de la seccién de la linea, fracciones de longitud de onda de la
seccion de linea y la frecuencia de referencia). Y en la tercera pantalla se visualiza la carta Smith con la
colaboracién de los diferentes elementos de la linea de transmisién en el acoplamiento, las diferentes
secciones en las que se puede hacer variar dinaimicamente diversos parametros y una grafica en la que se
muestra la Pérdida de Regreso (RL) de referencia de -15 dB, que para aplicaciones del tipo comercial se
considera como aceptable, y la resultante para las redes de acoplamiento dentro del ancho banda que se

consider6 como parametro de disefio.

En lo que respecta al ancho de banda del. amplificador, de la Figura 41 se observa que el
intervalo de frecuencias que cumple con la especificacion de una Perdida de Regreso menor a -15 dB va
de los 12.97 MHz a los 13.03 GHz dando como resultado un ancho de banda de 60 MHz; el cual se
toma como referencia aun cuando el comportamiento de la red de acoplamiento a la salida proporciona

un ancho de banda mas amplio, tal como se muestra en la Figura 44.

Finalmente se calcularon las impedancias de las redes de acoplamiento con la finalidad de
visualizar su respuesta a la variacion en frecuencia. En las Figuras 46 y 47 se aprecia la magnitud de los
coeficientes de reflexién de las redes de acoplamiento del lado de la fuente y de la carga,

respectivamente.
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2 La Pérdida de Regreso (RL por sus siglas en inglés, Return Loss) es la reflexion de la potencia de una sefial eléctrica que puede ocurrir
en un sistema de conductores metalicos como resultado de discontinuidades o impedancias no acopladas
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La importancia del analisis de la respuesta en frecuencia radica en el hecho de comprobar que a
la frecuencia de disefio de 13 GHz las redes de segmentos de linea contribuyen a todo el sistema con un
acoplamiento casi perfecto que esta muy cercano a eliminar completamente las reflexiones de las ondas
electromagnéticas que cursan sobre el circuito y por lo tanto maximiza la funcién de amplificacion.
Como referencia se consignan los valores de impedancia calculados en MATLAB® para la frecuencia

de 13 GHz:

Zns = 50.0716 + 7 0.0719 ©
Znr, = 50.8004 -7 0.1182 Q2

El citcuito final del amplificador se muestra en la Figura 48. Solo se incluyen los componentes

de RF, aunque también requiere de circuiterfa de polarizacion.

Figura 27 Circuito resultante

Cabe mencionar que tanto el programa MIMP® de Motorola® como el MWI2008® de Rogers®
Corporation son distribuidos como freeware, libres de cargo, por tales empresas a través de los

siguientes sitios Web en Internet:

http://www.sss-mag.com/smith.html

http:/ /www.rogetscorp.com/acm/downloads/mwi/index.aspx
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VII. CRITERIOS DE IMPLANTACION.

En este capitulo se pretende dar una vision de las condiciones que deben ser tomadas en cuenta en la fabricacion

de un dispositivo en el que se usa microcinta para implementar las lineas de transmision y las redes de acoplamiento.

Los circuitos de microcinta invariablemente incorporan a las lineas de transmision
discontinuidades de algun tipo; algunas de las formas mas comunes son segmentos abiertos, espacios,
anchos escalonados, uniones en T, etc. Los stubs caen dentro de algunas de estas categorias por lo que
un completo entendimiento y un disefio correcto de circuitos fabricados con microcinta requiere de la
caracterizacion de algunas discontinuidades incluidas en el circuito. Ya que las dimensiones de las
discontinuidades son normalmente mucho mas pequefias que las longitudes de onda transitando dentro
de la microcinta, pueden ser modeladas por medio de circuitos equivalentes de elementos de
parametros concentrados; aunque una caracterizacion mas completa involucra la determinacién de los

parametros de dispersion dependientes de la frecuencia asociados a la discontinuidad.

Aunque las discontinuidades también aparecen en los circuitos para microondas
convencionales en los que se usan lineas coaxiales, vale la pena mencionar que es mucho mas
importante caracterizar de manera adecuada a las discontinuidades en los circuitos de microcinta por el
hecho de que tales circuitos no se prestan a faciles ajustes después de que se ha completado la
fabricacién del circuito. Si se hacen enmendaduras para realizar ajustes las principales ventajas de
tamafio y confiabilidad ganadas con el uso de microcinta pueden perderse al menos parcialmente. En el
caso de circuitos monoliticos el éxito de un diseflo depende en gran medida de una correcta
caracterizacion de las discontinuidades en la microcinta y otras lineas de transmision. Los desarrollos
mas recientes en programas de CAD para microondas han introducido el uso de modelos muy exactos

de discontinuidades en microcinta.

Una discontinuidad es causada por un abrupto cambio en la geometria del conductor, por lo
tanto, las distribuciones de los campos tanto eléctrico como magnético se modifican cerca de la
discontinuidad: La distribucion alterada del campo eléctrico da lugar a un cambio en la capacitancia y el
cambio en la distribucién del campo magnético puede ser expresado en términos de una inductancia
equivalente. El analisis de la discontinuidad se enfoca en la evaluaciéon de éstas capacitancias e
inductancias. Para ilustrar el modo en que deben ser fabricadas las discontinuidades en un circuito de
microcinta se presentan la Figura 49 en las que se pueden identificar facilmente los stubs y la geometria

de la microcinta en los puntos de discontinuidad para obtener los resultados esperados al disefiar un
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dispositivo para microondas como el que se presenta en este trabajo.

Figura 1 Ejemplo de discontinuidades en plantilla de microcinta

En lo concerniente al circuito para polarizar en cd al transistor en el punto de operacion
deseado hay diversas técnicas para llevar cabo dicha tarea. La mas comun consiste en implementar un
circuito de polarizacién por separado que incluya amplificadores operacionales con sus

correspondientes elementos pasivos como se muestra en la Figura 50 que a continuacion se presenta.

Figura 2 Ejemplo de circuito para polarizar en cd a un transistor

Otra forma de implementar el circuito de polarizacién consiste en fabricar los elementos
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pasivos en microcinta como se muestra en la Figura 51. En este caso se puede observar la inclusién de
un segmento de linea de transmisiéon de alta impedancia en forma de un stub radial (normalmente mide
A/4) que proporciona al mismo tiempo un circuito abierto en RF y lo que se conoce como “DC block”

(bloqueo de cd). Las dos siguientes figuras ilustran este modo de polarizacién del transistor.
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Figura 3 Ejemplo de plantilla con circuito de polarizacion en cd con elementos de microcint
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VIII. CONCLUSIONES.

En este capitulo se excponen las conclusiones obtenidas a partir de los resultados que arrojd el andlisis y disenio de

un amplificador para microondas a mdxima ganancia.

Finalmente, se puede concluir que los resultados obtenidos en el disefio del amplificador
fueron completamente satisfactorios pues se resolvieron completamente los problemas que plantea el

disefio de un dispositivo para microondas tan ampliamente utilizado como lo es un amplificador.

En el Apéndice D se consigna la tabla de valores que se calcularon en MATLAB® para el

intervalo de 12.8 GHz a 13.2 GHz; de donde se extraen los siguientes resultados correspondientes a la

frecuencia de disefio de 13 GHz:

Gr=13.1336 dB
| FacopS | = 0.0013805
| I‘;1copL | =0.0079723

Donde Gr es la ganancia total, |Lucops| es la magnitud del coeficiente de reflexién de la red de
acoplamiento a la entrada del circuito y |Lacopr.| es la magnitud del coeficiente de reflexién de la red de

acoplamiento a la salida.

De tales resultados se puede concluir en cuanto a la ganancia que a pesar de no ser el valor
maximo dentro de la vecindad de la frecuencia de disefio, la diferencia respecto al valor mas alto es

solamente de 0.0489 dB.

De las magnitudes de los coeficientes de reflexién es evidente que los valores son
practicamente nulos con lo que la solucién analitica cumple el la condiciéon de un acoplamiento perfecto

sin reflexiones a la frecuencia de 13 GHz.

Respecto al ancho de banda, se concluye que el resultado fue satisfactorio pues se alcanzé el
objetivo de diseflo en un 83% que se obtiene del cociente entre los 60 MHz obtenidos y los 72 MHz

especificados.
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Se comprobé que mediante el correcto uso de las herramientas adecuadas se puede lograr el
disefio satisfactorio de un dispositivo cuyas caracteristicas y en especial por la frecuencia de operacién

requiere de un analisis tedrico muy especializado.

El disefio de las redes de acoplamiento requirié de un completo entendimiento tedrico sobre el
analisis de las propiedades de la microcinta y a su vez, en los calculos necesarios para caracterizar a la
misma fueron indispensables los pardmetros caractetisticos propios del sustrato RT/Duroid® 5880 por
lo que la herramienta MWI2008® de Rogers® Corporation fue de gran utilidad en la obtencién de los
valores de los parametros correspondientes al sustrato especifico considerado en el disefio del

amplificador.

Por otro lado, los parametros S son importantes en el diseflo de sistemas para microondas
porque son faciles de medir y ademas porque se puede trabajar con ellos a altas frecuencias a diferencia
de los otros parametros de la teorfa de bi-puertos. Son conceptualmente sencillas, analiticamente
convenientes y permiten un andlisis a fondo en problemas de medicién y modelado. Su entendimiento a
fondo es esencial para caracterizar a los dispositivos y mas importante ain lo es el comprender la
interpretacién practica de los valores numéricos para estar en posibilidad de hacer un analisis mas

preciso sobre la eleccion de los dispositivos que conformaran el sistema a disefiar.

También fueron de gran utilidad por un lado la programacién en MATLAB® como
herramienta para hacer los calculos y visualizar los resultados; y por el otro, el software de simulacién
MIMP® de Motorola® como una herramienta especializada a manera de CAD, especificamente
desarrollada para el disefio de circuitos de amplificadores en RF. En realidad, la parte mds importante
de MIMP® es su Carta Smith asistida por computadora. Resulta sumamente conveniente y practico
tener una visién grafica de la medida en que cada uno de los componentes contribuye a la
transformacién completa de impedancias hasta lograr el acoplamiento petfecto, introduciendo

componentes y manipulando sus parametros de una manera muy sencilla.

El programa desarrollado a partir de lineas de comandos en MATLAB® queda consignado en

el Apéndice C como precedente para desarrollos posteriores similares al presentado en este trabajo ya
que solamente se requiere ajustar y modificar el intervalo de frecuencias asi como los correspondientes

valores de los parametros de dispersion inherentes a las especificaciones del transistor que se planee
utilizar. Al ser MATLAB® un nicleo que permite la programacion, se pueden crear estructuras

similares a la utilizada para ingresar el intervalo de frecuencias de tal modo que se puede crear un
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programa genérico, util para cualquier transistor a cualquier intervalo de frecuencias. El programa
desarrollado para este disefio Gnicamente contempla el analisis para el intervalo especificado y el disefio
de los segmentos de microcinta especifico para la operacién optima a 13 GHz, pero puede ser
modificado para analizar y diseflar a distintas frecuencias y con los parametros de dispersion de otros

transistores.

En lo que respecta a la implementacién fisica de un dispositivo como el que se disefio en esta
tesis, es necesario considerar que la fabricacién precisa de un circuito de microcinta requiere de
tolerancias del orden de unas cuantas milésimas de pulgada, lo cual involucra una costosa combinacién
de fotoreduccién y fotolitografia. Y aunque los avances en las tecnologias de impresiéon laser
proporcionan actualmente un medio para fabricar circuitos de manera muy sencilla y a un bajo costo,
obteniendo resultados aceptables para aplicaciones del mundo real; también se requieren equipos de

prueba muy especializados que puedan manejar altas frecuencias y que resultan muy costosos.

Por dltimo, en el mundo ingenieril, en el que el desarrollo y aplicacién de sistemas se enfoca en
la resolucion de problemas y en proporcionar a los seres humanos medios para mejorar sus condiciones
de vida es importante hacer la mencién del modo en que se aplica la transmision de sefiales dentro del
intervalo de las frecuencias de disefio: La banda Ku se utiliza extensamente a nivel mundial
principalmente para aplicaciones de difusion DTH (Direct-to-Home) al igual que para la conexién de

las redes corporativas entre oficinas centrales y sucursales remotas.
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APENDICE A
HOJA DE ESPECIFICACIONES DEL
TRANSISTOR (HEMT) FHX13LG DE FUJITSU®.
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FHXI3LG/LP, FHXI14LG/LP
Low Noise HEMT

(o0
FUJITSU

FEATURES

» Low Noise Figure: 0.45dB (Typ.)@f=12GHz (FHX13)
+ High Associated Gain: 13.0dB (Typ.)@f=12GHz
*Lg = 0. 15um, Wg = 200pm

+ Gold Gate Metallization for High Reliability d
+ Cost Effective Ceramic Microstrip (SMT) Package
+ Tape and Reel Packaging Available
DESCRIPTION
The FHX13LG/LP, FHXT1‘4I_GILF’ is a Super High Electron Mobility
Transistor(SuperHEMT ) intended for general purpose, ultra-low noise and
high gain amplifiers in the 2-18GHz frequency range. The devices are
packaged in cost effective, low parasitic, hermetically sealed(LG) or epoxy-
sealed(LP) metal-ceramic packages for high volume telecommunication,
DBES, TVRO, VSAT or other low noise applications.
Fujitsu’s stringent Quality Assurance Program assures the highest reliability
and consistent performance.
ABSOLUTE MAXIMUM RATING (Ambient Temperature Ta=25"C)
Item Symbol Rating Unit
Drain-Source Voltage VDs 35 \
Gate-Source Voltage Vigs -3.0 \Y
Total Power Dissipation Pt 180 mw
FHX13LG -G5to +175 *C
Storage Temperature Tstg
FHX13LP -65 to +150 *C
FHX14LG 175 *C
Channel Temperature Tch
FHX14LP 150 °C
*Mote: Mounted on AlxCa board (30 x 30 x 0.65mm)
Fujitsu recommends the following conditions for the relialle cperation of Gals FETs:
1. The drain-source operating voltage (V) should not exceed 2 volts.
2. The forward and reverse gate currents should not exceed 0.2 and -0.1 mA respectively with
gate resistance of 40002
ELECTRICAL CHARACTERISTICS (Ambient Temperature Ta=25°C)
Item Symbol Condition Wi Tave [Wac]  Unit
Saturated Drain Current IDss  |VDs =2V, Vas =0V 10 30 60 mA
Transconductance gm Vps=2V,Ips=10mA | 35 | 50 - ms
Pinch-off Voltage Vp Vps =2V, Ips =TmA 0107 | -15 \%
Gate Source Breakdown Voltage Vaso  |lgs =-10uA -3.0 - - v
Noise Figure FHX13LGILP NF i - 0.45 | 0.50 dB
Associated Gain Gas l‘vEJDqS _1%\;’6@\ 11.0 - dB
Noise rlgure - FHX1ALGILP NF f= 12GHz 055 | 0.60 dB
Associated Gain Gas 11.0 [ 13.0 - dB
Thermal Resistance Rih Channel to Case - 300 | 400 °*CMW

AVAILABLE CASE STYLES: LG/LP

Mote: RF parameters for LG/LP devices are measured on a sample basis as follows:

Lot qty. Sample qgty. Accept/Reject
1200 or less 125 0,1
1201 to 3200 200 (0,13
3201 to 10000 315 (1,2)

10001  or over 500 (1,2)
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FU][TSU FHXI3LG/LF, FHX14LG/LP

Low Noise HEMT
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FHXI3LG/LP, FHXI4LG/LP FUﬁTSU
Low Noise HEMT
NF & Gas vs. FREQUENCY NF & Gas vs. Ips
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FHXI3LG/LP, FHX14LG/LP

Low Noise HEMT

TYPICAL NOISE FIGURE CIRCLE
FHX13LG

f=12 GHz
\J’DS =2V
IDs = 10mA
Topt =0.61.150°
Rn/50 = 0.04
NFmin = 0 45dB
NOISE PARAMETERS Ga(max) & |S21]2 vs. FREQUENCY
FHX13LG
Vps=2V, Ips=10mA 20 —
e Ve =2V
Freq. Topt NFmin | o e R Ips = 10mA
(GHz) | (MAG) (ANG) | (dB) ' 5 i
2 0.96 29 0.33 022 - o
4 092 57 0.34 0.20 & . Zaimax)
6 0.86 83 0.35 0.15 =3 0
8 079 107 0.37 0.11 £
10 0.71 129 0.40 0.07 &}
12 061 150 045 0.04 1S9412
14 0.50 168 053 0.04 5
16 038 | 175 063 0.06
18 024 | -161 0.83 0.10
0
4 6 & 10 12 20
Frequency (GHz)
NOISE PARAMETERS
FHX13LP
Vos=2V, Ips=10mA
Freq. Topt NFmin RN/50

(GHz) | (MAG) (ANG) | (dB)

2 0.98 27 0.33 0.20
4 0.92 49 0.34 0.19
6 0.84 72 0.35 0.14
8 0.75 98 0.37 0.10
10 0.65 125 0.40 0.05
12 0.53 154 0.45 0.03
14 0.41 -176 0.53 0.04
16 0.28 | -143 0.63 0.07
18 013 | -109 0.83 0.13
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(o0
FHXI3LG/LE, FHX14LG/LP FU][TSU

Low Noise HEMT

o

511 ¢ —— Sy

180"

S-PARAMETERS

FHX13/14LG
Vps =2V, Ipg = 10mA
FREQUENCY S11 521 512 522

(MHZ) MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
1000 0.988 -200 5327 160.1 0.015 757 0574 -16.3
2000 0.956 -395 5133 1410 0.028 633 0.560 -32.1
3000 0.908 -B8A 4851 1230 0.039 50.1 0539 473
4000 0.862 -85 4534 1059 0.048 390 0522 520
5000 0.811 9186 4213 89.7 0.053 293 0502 756
6000 0.763 -107 1 3.886 744 0.056 210 0.488 -89.6
7000 0727 -1211 3582 60.0 0.057 132 0487 -103.0
8000 070 -1333 3.300 46.4 0.056 79 0.498 -1149
9000 0.682 -1441 3.078 338 0.055 35 0515 -125.0
10000 0.659 -154 2 2899 214 0.055 -0.0 0531 -134.4
11000 0636 -164.4 2748 53 0.054 -26 0544 -144.0
12000 0618 -175.4 2593 =33 0.054 -52 0.561 -1556.1
13000 0.608 175.5 2466 -148 0.054 57 0550 -164.0
14000 0.596 166.6 2.366 -26.6 0.055 -78 0619 -1724
15000 0.585 158.3 2279 -38.3 0.055 97 0.654 -179.7
16000 0564 148.8 2244 -50.7 0.058 -12.8 0677 1726
17000 0.543 1382 2217 636 0.061 176 0.701 1634
18000 0525 1273 2.185 -7 0.063 =247 0727 1541
19000 0.508 116.2 2143 914 0.063 -33.1 0.748 14386

20000 0.470 106.5 2.089 -105.4 0.061 437 0763 137.2
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o)
FU]ITSU FHXI13LG/LP, FHXI14LG/LP

Low Noise HEM

S-PARAMETERS

FHX13/14LP
Vpg = 2V, Ipg = 10mA
FREQUENCY ST11 s21 S512 522

(MHZ) MAG ANG MAG ANG MAG ANG MAG ANG
1000 0.990 -18.4 5.504 161.6 0.016 i 0587 -13.3
2000 0.957 -36.4 5.351 144.0 0.031 657 0579 -26.4
3000 0.908 -54.0 5.120 1269 0.044 549 0.554 =391
4000 0.854 -8 4. 846 106 0.055 445 0.526 514
L000 0.793 -87.1 4 555 949 0.064 362 0.494 632
&000 0732 -103.0 4249 799 0.071 266 0463 -Ta5
7000 0679 -1179 3944 6h.6 0.075 185 0441 -88.0
#/000 0637 -1314 3656 523 0078 1.7 043 996
9000 0.601 -1435 INT 397 0.082 58 0.430 -100.7
10000 0.564 -166.2 3.221 276 0.085 05 0428 -119.1
11000 0.530 -167.0 3.058 15.7 0.088 -50 0423 -129.0
12000 0499 -179.8 2.895 35 0.090 =111 0424 -1404
13000 0476 1691 2752 -8.1 0.093 -16.0 0436 -160.7
14000 0.454 1586 2633 -19.6 0.096 =215 0.456 -160.0
15000 0431 1487 2.532 =312 0.099 =274 0479 -168.2
16000 0.405 1375 2463 -43.0 0104 -341 0495 -176.4
17000 0.379 1245 2412 -55.1 0.109 -41.4 0.504 174.0
18000 0.359 112.2 2.349 -B7.7 0113 -50.0 0519 164.0
19000 0.335 979 2.292 -80.7 0.117 -59.0 0535 163.8
20000 0.305 865 2.226 -93.1 0.120 -68.8 0550 146.6

Case Style "LG/LP"
Metal-Ceramic Hermetic Package

478205
- maEE ™
1505 1.78+0.15 15=05
“{0.053) | Y007 | Toose,

o) SN, 5
sl £8 j olE
= = e
i )
. 4 2 - |
3
v
0.5
B |-
1.78=0.15
i |"'.:0.ﬂ?f |
.
e
=2
2‘1 |._.| Gate

Drain
Source (Flange)
nit: mm {Inches)

- Source (Flange)

1

3
4
u

TH

SuperHEMT  is a trademark of Fujitsu Limited.
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APENDICE B
HOJA DE ESPECIFICACIONES DEL
SUSTRATO DIELECTRICO RT/DUROID® 5880,
MANUFACTURADO POR ROGERS®
CORPORATION.
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Typical Values RT/duroid” 5870/5880 Laminates
TYPICAL VALUE
PROPERTY - - - DIRECTION UNITS CONDITION TEST METHOD
RT/duroid® 5870 RT/duroid 5880
Dielectic constant 2.53 2.00 1 0472550 1 MHZ IPC-TM-850, 2.5.5.3
lelecinc Constant, = 233 +0.02 spec. 2.20 £ 0.02 spec. z 10 GHz IPC-TAV-2.5
Dissipafion Facter. fan & 0.0005 00004 1 0472550 1 MHZ IPC-TM-850, 2.5.5.3
issipation Factor. tan & 0.0012 0.0007 1 C24/23/50 10 GHz IPC-TM-2.5.5.5
Thermal Coefficient of £ -115 125 ppm/°C -50 - 150°C 1PC-TM-650, 2.5.5.5
volume Resistivity 2N ':J? 2K 'C? 3 Mohm cm CPASE5/90 ASTM D257
surface Resistivity 2x 10 sxi0’ 1 Mahm C/RE/35/90 ASTM D257
Test ot 23°C Testat 100°C | Test ot 23°C Test ar 100°C
Tensile Modulus 1300 (187} 470 (71) 1070 [154) 450 [a5] X
1280 [185 860 [125) 380 (55| Y MPa (kpsi)
50 (7.3 29 [4.2) 20 (2.9) ¥ A ASTM D438
ulfimate stress
42 (4.1] 27 [3.9) 18 [2.6] T
B BT &0 72 ¥
uifimate sirain %
B B.& 4% 58 ¥
1210 [178) 480 (99) 710 [103) 500 (73] x
Compressive Modulus 1360 (198) B&D [125) 710 [103) 500 (73] ¥
503 [120] 520 (74) 740 (134) &70 [97] 1
wMPa (kpsi)
30 (4.4 23 (3.4] 27 [3.9) 22 (3.2) X
ulfimate stress 37 (5.3 25 (3.7] 27 [5.3) 21 {3.1] ¥ A ASTM DEPS
54 (7.8) 52 [7.5) 43 [6.3) 1
40 43 a5 -7 x
ultimate strain 3.3 3.3 77 78 Al E
BT E.5 12.5 7.8 z
Ceformation Under Load . 24nr/14 MPa (2 - .
. a 1 % o ASTM D42
Test at 150°C Kpsi) y
Heat Distortion 240 [2500] ¥ oz [5F) 22 MPa (244 ASTRA Di4E
Temperature : i)
specific Heat 0.74 [0.23) Calculated
Thickness
.31 0.9 [0.02) 0.2 j0.02]
Moisture [o.8mm} . R —
Absorpfion D24/23 ASTMI D570
0.52 e . im e
{1-émm 13 [0.015) 13 [0.015
Thermal Conductivity 0.22 0.20 I Wmik ASTM C3518
X Y z X Y I
50 5.5 BN -8.7 a7 -1 100eC
0.6 0.7 4.0 0.5 1.8 5.5 3 ASTM DE328
{108 rmin)
Thermal Expansion 0.3 0.4 -4 -0.5 -0.9 -4.5 mmym 25 [values given are 1
change from a ba
07 o8 75 1.1 a8 75 peraturs of 350C)
& 22 22.0 23 52 253 150
3.4 40 53.9 38 58 7.5 230
1d 500 500 S TGA ASTM D3850
Density 22 2.2 ASTMI DTR2
Copper Feel 208 [3.7) 22.8 (4.0] pli fragmm) | after soiger fioar PC-ThM-450 2.4.8
Flammabilify P40 P4V uL
Lead-Free Process
" Yes Yes
Compafible
T| ST UniT given Arst with other requently used Un TErTNEies.
2] meferences: Internal TR's 1430, 9224, 2854, Test T 23°C unless othenwise notea.
Typical volues should not be used for specifcation limits.
STANDARD THIC KNESS: STANDARD FANELSIIE: STANDARD COPPER CLADDING:
0.005" {0.127mm]),  0.0317 (0.787mm) 18" X 127 (457 ¥ 205mm) 13 oZ. (B um) electrodepasited copper fail.
0.010" [0.254mm).  0.062" (1.575mm) 18" X 247 (457 ¥ &10rmm) Ya oz, (17um). 1 oz. (35pm), 2 cz. [70pm) elecfrodeposited and
0015 (0.381mm).  0.125" (3.175mm] 18" X 34" (457 X ¥15mm) rolled copper foil.
0.020" {0.508mm). 18" K 45" (457 ¥ 1.224m|

The information in this data sheet is intended to assist you in designing with Rogers’ circult material laminates. It is not intended to and
does not create any warranties express or implied, including any warranty of merchantability or fitness for a particular purpose or that
the results shown on this data sheet will be achieved by a user for a particular purpose. The user should determine the suitability of
Rogers' circuit material laminates for each application.

These commaodifies, technology and soffware are exported from the United Stafes in accordance with the Export Administration regu-
lations. Diversion confrary fo U.S. law prohibited. RT/durcid and DUROID are licensed frademarks of Rogers Corporafion.

©1989. 1994, 1995, 1999, 2002, 2005, 2006 Rogers Corporafion, Printed in U.5.A. All rights reserved.
Revised 11/06 0694-1106-0.5CC Publication #92-101



APENDICE C 81

APENDICE C
PROGRAMA EN MATLAB®.
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%%%0%%%%%6%%%0%%6%%%6%%%%%6%% 6% %% % 6% % %% Y% % Y% % %% Y6% % %6% %% % Y% % %% Y% % Y% % %% %% %% %%
%%%0%%%%%6%%%%%6%%%6%%%%Y6%% 6% %% % 6% % %% %% % Y% % %% Y6%% %% %% % Y% % %% Y% % %% % %% 6% % %% %%

%% %%
%% %%
%% Programa escrito en MATLAB para analizar el %%
%% Disefio de un Amplificador para Microondas a %%
%% Maxima Ganancia como proyecto de %%
%% Tesis de Licenciatura %%
%% %%
%% %%
%% %%
%% %%
%%Elaboro: Eneas Alejandro Gonzalez Loépez %%
%% %%
%% %%
%%Director de Tesis: Ing. Francisco Rodriguez Ramirez %%
%% %%

%%%6%%%%%6%%%6%%6%% 6% % %% %% % 6% %% % 6% % %% %% % %% %% % 6% % %% %% % 6% % %% Y% % %% %6 %% 6% % %% %%
%%%0%%%%%6%%%%%%%%6%%%%%6%% 0% %% % 6% % %% %% % Y% % %% 6% % %% %% % %% % %% Y% % %% % %% %% % %% %%

%Definicion del intervalo de frecuencias.

n=input(“Cuantas frecuencias se van a usar? ");
disp(" INGRESA LAS FRECUENCIAS EN UNIDADES DE GHZ®);
disp("EN ORDEN ASCENDENTE (de menor a mayor)");

for in=1:n,f(in)=input("==> ");end

%Definicidon de incrementos para la interpolacion
frec=f(1):0.01:f(n);

%Valores de los parametros de dispersion S basados en la hoja de
especificaciones del transistor
%Las dimensiones de las matrices sl1l, s21, s12, s22 y T deben ser iguales

s11=[0.956*exp((-39.5*pi/180)*i) 0.908*exp((-58.1*pi/180)*i1) 0.862*exp((-
75.5*pi/180)*i) 0.811*exp((-91.6*pi/180)*i) 0.763*exp((-107.1*pi/180)*i)
0.727*exp((-121.1*pi/180)*i) 0.701*exp((-133.3*pi/180)*i1) 0.682*exp((-
144 _1*pi/180)*i) 0.659*exp((-154.2*pi/180)*i) 0.636*exp((-

164 _.4*pi/180)*i1) 0.618*exp((-175.4*pi/180)*i) 0.608*exp((175.5*pi/180)*i)
0.596*exp((166.6*pi/180)*i) 0.585*exp((158.3*pi/180)*i)
0.564*exp((148.8*pi/180)*i) 0.543*exp((138.2*pi/180)*i)
0.525*exp((127.3*pi/180)*i)];

s21=[5.133*exp((141*pi/180)*i) 4.851*exp((123*pi/180)*i)
-534*exp((105.9*pi/180)*i1) 4.213*exp((89.7*pi/180)*i)
.886*exp((74.4*pi/180)*i1) 3.582*exp((60*pi/180)*i)
.3*exp((46.4*pi/180)*i) 3.078*exp((33.8*pi/180)*i)
.899*exp((21.4*pi/180)*i) 2.748*exp((9.3*pi/180)*i) 2.593*exp((-
.3*pi/180)*i) 2.466%exp((-14.8*pi/180)*i) 2.366*exp((-26.6*pi/180)*i)
.279%exp((-38.3*pi/180)*1) 2.244*exp((-50.7*pi/180)*i1) 2.217*exp((-
63.6*pi/180)*i) 2.185*exp((-77.1*pi/180)*i)];
s12=[0.028*exp((63.3*pi/180)*i) 0.039*exp((50.1*pi/180)*i)
0.048*exp((39*pi/180)*i) 0.053*exp((29.3*pi/180)*i)
0.056*exp((21*pi/180)*i) 0.057*exp((13.2*pi/180)*i) 0.056*exp((-
7.9*pi/180)*i) 0.055*exp((-3.5*pi/180)*i) 0.055*exp((-0.0*pi/180)*i)
0.054*exp((-2.6*pi/180)*1) 0.054*exp((-5.2*pi/180)*i) 0.054*exp((-
5.7*pi/180)*i1) 0.055%exp((-7.8*pi/180)*i) 0.056*exp((-9.7*pi/180)*i)

NWNWWA
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0.058*exp((-12.8*pi/180)*i) 0.061*exp((-17.6*pi/180)*i) 0.063*exp((-
24_7*pi/180)*i)];

s22=[0.560*exp((-32.1*pi/180)*i) 0.539*exp((-47.3*pi/180)*i) 0.522*exp((-
62*pi/180)*i) 0.502*exp((-75.6*pi/180)*i) 0.488*exp((-89.6*pi/180)*i)
0.487*exp((-103*pi/180)*i) 0.498*exp((-114.9*pi/180)*i) 0.515%exp((-
125*pi/180)*i) 0.531*exp((-134.4*pi/180)*i) 0.544*exp((-144.0*pi/180)*i)
0.561*exp((-155.1*pi/180)*i1) 0.590*exp((-164.0*pi/180)*i) 0.619*exp((-
172.4*pi/180)*i) 0.654*exp((-179.7*pi/180)*i) 0.677*exp((172.6*pi/180)*i)
0.701*exp((163.4*pi/180)*i) 0.727*exp((154.1*pi/180)*i)];

%Interpolacion de los parametros S mediante funcion *spline™.
%Magnitud

slim=spline(f,abs(sll),frec);
s21im=spline(f,abs(s21),frec);
s12m=spline(f,abs(sl12),frec);
s22m=spline(f,abs(s22),frec);

%Fase

slif=spline(f,angle(sll),frec);
s21f=spline(f,angle(s2l),frec);
s12f=spline(f,angle(sl2),frec);
s22f=spline(f,angle(s22),frec);

%Parametros S interpolados obtenidos mediante representacién exponencial

slli=slim.*exp(i.*s11fF);
s21li=s21m.*exp(i.*s21f);
s12i=s12m.*exp(i.*s12f);
s221=s22m.*exp(i.*s22f);

%Graficacion de los parametros S ya interpolados.

subplot(2,2,1);

plot(frec,abs(slli));

grid;

xlabel *T [GHz]";

title "sl11 Transistor (interpolado)”;
subplot(2,2,2);

plot(frec,abs(s211));

grid;

xlabel T [GHz]";

title "s21 Transistor (interpolado)”;
subplot(2,2,3);

plot(frec,abs(s121));

grid;

xlabel T [GHz]";

title "s12 Transistor (interpolado)”;
subplot(2,2,4);

plot(frec,abs(s221));

grid;

xlabel T [GHz]";

title "s22 Transistor (interpolado)”;
pause;
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%Graficacion de los parametros S sin interpolar.

subplot(2,2,1);

plot(f,abs(sll));

grid;

xlabel T [GHz]";

title "sl1l1 Transistor (sin interpolar)-;
subplot(2,2,2);

plot(f,abs(s21));

grid;

xlabel T [GHz]";

title "s21 Transistor (sin interpolar)”;
subplot(2,2,3);

plot(f,abs(s12));

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "s12 Transistor (sin interpolar)”;
subplot(2,2,4);

plot(f,abs(s22));

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "s22 Transistor (sin interpolar)”®;
pause;

clf;

%Calculo de D
d=(sl1li.*s22i)-(s12i.*s21i);

absll=abs(slli);
abs2l=abs(s21i);
absl2=abs(sl12
abs22=abs(s22
absd=abs(d);

i)
i);

%Calcullo de K

K=(ones(size(frec))-(absll.*abs1l)-

(abs22._*abs22)+(absd.*absd)) ./ ((2*ones(size(frec))) .*abs(s1l2i.*s21i));

%Graficacién de K vs. Frecuencia y |D|] vs. Frecuencia

plot(frec,K);

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "K Transistor”;
pause;

plot(frec,absd);

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "|D|] Transistor”;
pause;

%Calculo y graficacion de la ganancia propia del Transistor en dB

G=abs21.*abs21;
GdB=10.*10g10(G);
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plot(frec,GdB);

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "Ganancia G del Transistor [dB]";
pause;

%Calculo de los parametros ABCD (Matriz de Transmision) del Transistor

At=((ones(size(frec))+slli).*(ones(size(frec))-
s221)+(s12i.*s211)) ./ ((2*ones(size(frec))) .*s21i);
Bt=(50*ones(size(frec))) . -*(((ones(size(frec))+sllii).*(ones(size(frec))+s2
21)-(s12i.*s211))) .-/((2*ones(size(frec))) -*s21i) ;%(50*ones(size(frec))).*
Ct=((1/50)*ones(size(frec))).-*(((ones(size(frec))-
slli).*(ones(size(frec))-s22i)-

(s12i.*s211))) -/((2*ones(size(frec))) -*s211) ;% ((1/50)*ones(size(frec))) . *
Dt=((ones(size(frec))-
slli).*(ones(size(frec))+s22i)+(sl2i.*s211))./((2*ones(size(frec))) -*s21i

%Calculo de los parametros ABCD (Matriz de Transmisidén)de la red de
polarizacién elegida

AdR=ones(size(frec));
B4R=zeros(size(frec));
C4AR=(1/250)*ones(size(frec));
D4R=ones(size(frec));

%Obtencidén de los parametros ABCD (Matriz de Transmision) equivalentes
del Transistor con red de polarizacion

AdeqgR=A4R.*At+B4R_*Ct;
B4eqR=A4R.*Bt+B4R.*Dt;
C4egR=C4R.*At+D4R.*Ct;
D4eqR=C4R.*Bt+D4R.*Dt;

%Calculo de los parametros S de la red equivalente a partir de la Matriz
de Transmision

slleg4R=(A4egR+(B4eqR/50)-(C4egR*50)-

D4eqR) ./ (AdeqR+(B4eqR/50)+(C4eqR*50)+D4eqR) ;
s2leq4R=(2*ones(size(frec))) ./ (AdeqgR+(B4eqR/50)+(C4eqR*50)+D4eqR);
sl2eg4R=((2*ones(size(frec))) .*((AdegR.*D4eqR)-
(B4egR.*C4eqR))) -/ (AdegR+(B4eqR/50)+(C4eqgR*50)+D4eqR) ;
s22eg4R=(-AdeqR+(B4egR/50)-
(C4egR*50)+D4eqR) ./ (Ad4eqR+(B4egR/50)+(C4eqgR*50)+D4eqR) ;

%Calculo de la D equivalente

d4R=(sl1l1leqg4R.*s22eq4R)-(s12eq4R.*s21eq4R);

%Calculo de la K equivalente

K4R=(ones(size(frec))-(abs(slleqg4R) .*abs(slleq4R))-

(abs(s22eg4R) . *abs(s22eq4R))+(abs(d4R) . *abs(d4R))) -/ ((2*ones(size(frec)))

. *(abs(sl12eg4R) . *abs(s21eq4R)));
clf;



APENDICE C

86

%Graficacion de K vs. Frecuencia y |D| vs. Frecuencia de la red

equivalente

plot(frec,K4R);
grid;
xlabel T [GHz]";

title "K Red de Polarizacion®;;% 4

pause;
plot(frec,abs(d4R));
grid;

xlabel *f [GHz]";

Q)

title "|D] Red de Polarizacion®;% 4 (R)

pause;
clf;

%Graficacion de los parametros S de la red equivalente con interpolacion.

subplot(2,2,1);
plot(frec,abs(sl1leqg4R));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "sl11 Red de Polarizacion” ;%

subplot(2,2,2);
plot(frec,abs(s21eg4R));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "s21 Red de Polarizacion” ;%

subplot(2,2,3);
plot(frec,abs(s12eq4R));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "sl12 Red de Polarizacion® ;%

subplot(2,2,4);
plot(frec,abs(s22eq4R));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "s22 Red de Polarizacion® ;%

pause;
clf;

%Calculo y graficaciéon de la red equivalente en dB

GO=abs(s21eqg4R) .*abs(s21eg4R);
G0dB=10.*10g10(G0);
plot(frec,G0OdB);

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "G Transistor con Red de Polarizacion [dB]";

pause;

%Calculo de las variables B1, B2, C1l y C2

Bl=ones(size(frec))+(abs(slleg4R) .*abs(slleq4R))-
(abs(s22eg4R) . *abs(s22eq4R))-(abs(d4R) . *abs(d4R));
B2=ones(size(frec))+(abs(s22eg4R) . *abs(s22eq4R))-
(abs(sl1l1leg4R) .*abs(s11leq4R))-(abs(d4R) .*abs(d4R));

Cl=sl1lleg4R-(d4R.*conj(s22eq4R));

4 (R)

4 (R)

4 (R)

4 (R)
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C2=s22eg4R-(d4R.*conj(s1lleq4R));

%Calculo y graficacion de los coeficientes de reflexion tanto en la
fuente como en la carga (raiz positiva)

SSMAS=(B1+sqrt((B1.*B1)-
(4*ones(size(frec))).-*(abs(Cl).*abs(C1))))./((2*ones(size(frec))) .-*Cl);
SLMAS=(B2+sqrt((B2.*B2)-
(4*ones(size(frec))).*(abs(C2).*abs(C2))))./((2*ones(size(frec))).*C2);

plot(frec,abs(SSMAS));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "mag SSMAS*®;
pause;
plot(frec,angle(SSMAS));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "ang SSMAS*®;
pause;
plot(frec,abs(SLMAS));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "mag SLMAS*®;
pause;
plot(frec,angle(SLMAS));
grid;

xlabel *f [GHz]";

title "ang SLMAS®;
pause;

%Calculo y graficacion de los coeficientes de reflexidon tanto en la
fuente como en la carga (raiz negativa)

SSMENOS=(B1-sqrt((B1.*B1)-
(4*ones(size(frec))).*(abs(Cl).*abs(C1))))-/((2*ones(size(frec))).*Cl);
SLMENOS=(B2-sqrt((B2.*B2)-
(4*ones(size(frec))).*(abs(C2).*abs(C2))))./((2*ones(size(frec))).*C2);

plot(frec,abs(SSMENOS)) ;

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "MAGNITUD DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA FUENTE®;
pause;

plot(frec,angle(SSMENOS));

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "FASE DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA FUENTE [rad]";
pause;

plot(frec,abs(SLMENOS));

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "MAGNITUD DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA CARGA®;
pause;

plot(frec,angle(SLMENOS));

grid;

xlabel *f [GHz]";
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title "FASE DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA CARGA [rad]-;
pause;

%Calculo y graficacion del factor de ganancia efectiva en la fuente, en
dB

GS=ones(size(frec)) ./(ones(size(frec))-(abs(SSMENOS) . *abs(SSMENOS)));
GSdB=10.*10g10(GS);

plot(frec,GSdB);

grid;

xlabel T [GHz]";

title "GS [dB]";

pause;

%Calculo y graficacion del factor de ganancia efectiva en la carga, en dB

GL=(ones(size(frec))-

(abs(SLMENOS) . *abs(SLMENOS))) ./ (abs(ones(size(frec))-

(s22eg4R .*SLMENOS)) . *abs(ones(size(frec))-(s22eq4R.*SLMENOS))) ;
GLdB=10.*10g10(GL);

plot(frec,GLdB);

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "GL [dB]";

pause;

%Calculo y graficacion de la ganancia total

GTdB=GSdB+G0OdB+GLdB;
plot(frec,GTdB);
grid;

xlabel *f [GHz]";
title "GT [dB]";
pause;

%Callculo de parametros varios especificos para 13 GHz

k0=2e9*pi .*frec./2.998e8;

Ee=1.991; %Obtenido de programa MWI12008
beta=sqrt(Ee).*kO0;

vp=2.998e8/sqrt(Ee);

wl=vp/13e9;

%Calculo de las longitudes de los segmentos de Microcinta en metros.
IstubL=0.1889.*wl ;
11inealL=0.0680.*wl ;

IstubS=0.1913.*wl;
111neaS=0.0399.*wl ;

%Callculo de las impedancias de entrada y salida del transistor

Sin=conj (SSMENOS);
Sout=conj (SLMENOS);

Zin=(50*ones(size(frec))).*(ones(size(frec))+Sin)./(ones(size(frec))-
Sin);
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Zout=(50*ones(size(frec))).-*(ones(size(frec))+Sout) ./(ones(size(frec))-
Sout);

%Calculo de las impedancias de las Redes de Acoplamiento

tL=tan(beta.*llineal);
tS=tan(beta.*1linealS);

YlinealL=(1/50) .*(50.*(ones(size(frec)))+(Zout.*(tL*1))) ./ (Zout+((ones(siz
e(frec))) -*(50*tL*1)));

YlineaS=(1/50) .*(50.*(ones(size(frec)))+(Zin.*(tS*1))) ./ (Zin+((ones(size(
frec))) .-*(50*tS*1)));
YstubL=(ones(size(frec))) . .*((i*(tan(beta.*IstubL)))./50);
YstubS=(ones(size(frec))) .*((i*(tan(beta.*IstubS)))./50);

YacopL=YlinealL+Ystubl;
YacopS=YlineaS+YstubS;

ZacoplL=1./YacoplL;
ZacopS=1./YacopsS;

%Callculo de los Coeficientes de reflexién de las Redes de Acoplamiento

SacoplL=(ZacopL-
(50.*(ones(size(frec))))) -/ (ZacopL+(50.*(ones(size(frec)))));
SacopS=(ZacopS-
(50.*(ones(size(frec))))) ./ (ZacopS+(50.*(ones(size(frec)))));

%Graficacion de la respuesta en frecuencia de las Redes de Acoplamiento

plot(frec,abs(SacopS));

grid;

xlabel *f [GHz]";

title "MAGNITUD DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA RED DE ACOPLAMIENTO EN
LA FUENTE";

pause;

plot(frec,abs(SacoplL));

grid;

xlabel *T [GHz]";

title "MAGNITUD DEL COEFICIENTE DE REFLEXION DE LA RED DE ACOPLAMIENTO EN
LA CARGA~;

pause;
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APENDICE D
TABLA DE VALORES GENERADOS EN
MATLAB®.
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12.8 | 10.6799+24.3814i | 8.05095-7.38408i 7.3084 3.0149 1.632 | 11.9553 0.77287 0.27439
12.81 | 10.0166+23.06841 | 7.82219-7.223851 7.3308 3.1463 1.6092 | 12.0864 0.76134 0.26281
12.82 | 9.41834+21.78771 | 7.6026-7.05842i 7.3521 3.2762 1.5851 | 12.2134 0.74827 0.25075
12.83 | 8.87986+20.5391i | 7.39341-6.8886061 7.3721 3.4037 1.5599 | 12.3356 0.73344 0.23824
12.84 | 8.39669+19.32231 7.1958-6.71551 7.3908 3.5276 1.5338 | 12.4522 0.71656 0.22532
12.85 | 7.96488+18.13681 7.0111-6.5399i 7.4081 3.6468 1.5072 | 12.5622 0.69736 0.21203
12.86 | 7.58091+16.9824i 6.8403-6.36291 7.4241 3.7603 1.4806 12.665 0.67549 0.19843
12.87 | 7.24167+15.8584i 6.6846-6.18551 7.4386 3.8667 1.4544 | 12.7597 0.6506 0.18455
12.88 | 6.94439+14.76441 6.545-6.00861 7.4517 3.9649 1.4292 | 12.8459 0.62232 0.17045
12.89 | 6.68653+13.70011 6.4223-5.8332i 7.4633 4.0538 1.4056 | 12.9227 0.59028 0.15619
129 | 6.46578+12.6651 6.3172-5.66041 7.4735 4.1324 1.384 | 12.9899 0.55414 0.14179
12.91 | 6.27997+11.6587i 6.2303-5.4911i 7.4823 4.1997 1.3651 | 13.0471 0.51366 0.12731
12.92 | 6.12704+10.68091 6.1617-5.32611 7.4897 4.2551 1.3493 | 13.0941 0.46868 0.11279
12.93 | 6.00497+9.731361 6.1115-5.1664 7.4957 4.2983 1.337 | 13.1309 0.41925 0.098255
12.94 | 5.9118+8.809871 6.0794-5.0126i 7.5003 4.3291 1.3283 | 13.1577 0.36563 0.083747
12.95 5.8456+7.9163i 6.0649-4.86541 7.5038 4.3476 1.3233 | 13.1747 0.30834 | 0.069307
12.96 5.8043+7.05051 6.0671-4.72561 7.506 4.3543 1.3221 | 13.1825 0.24815 0.054986
12.97 5.786+6.21251 6.0851-4.5937i 7.5071 4.3499 1.3245 | 13.1815 0.18604 | 0.040862
12.98 5.7888+5.4023i 6.1176-4.4701i 7.5071 4.3353 1.3301 | 13.1725 0.12316 0.027096
12.99 5.8106+4.6199i 6.1634-4.3552i 7.5061 4.3115 1.3387 | 13.1563 0.06067 0.014304
13 5.8496+3.86571 6.2209-4.2493i 7.5042 4.2796 1.3497 | 13.1336 | 0.0013805 | 0.0079723
13.01 5.9037+3.1395i 6.2887-4.1527i 7.5015 4.2409 1.3629 | 13.1053 [ 0.058886 0.017004
13.02 5.9713+2.4409i 6.3652-4.06521 7.498 4.1965 1.3776 | 13.0722 0.11427 0.029257
13.03 6.0507+1.7693i 6.4491-3.98671 7.4939 4.1476 1.3936 | 13.0351 0.16607 0.041671
13.04 6.1402+1.1241i 6.539-3.91711 7.4891 4.0951 1.4105 | 12.9947 0.21403 0.053866
13.05 6.2384+0.50488i 6.6336-3.85591 7.4838 4.04 1.4279 | 129517 0.25807 0.065736
13.06 | 6.3439-0.0889651 6.7319-3.80311 7.4781 3.9831 1.4455 | 12.9067 0.29826 0.077236
13.07 6.4556-0.65784i 6.8327-3.75821 7.4719 3.9251 1.4632 | 12.8602 0.33476 0.088341
13.08 6.5721-1.2022i 6.9351-3.72091 7.4655 3.8667 1.4808 | 12.8129 0.36779 0.099039
13.09 6.6925-1.7224i 7.0383-3.6908i 7.4587 3.8083 1.498 12.765 0.39759 0.10932
13.1 6.8158-2.2188i 7.1414-3.6676i 7.4518 3.7505 1.5147 | 127171 0.42445 0.11919
13.11 6.941-2.6918i 7.2439-3.6511 7.4446 3.6937 1.531 | 12.6693 0.44863 0.12865
13.12 7.0673-3.14171 7.3451-3.64041 7.4374 3.6381 1.5466 | 12.6221 0.47037 0.13771
13.13 7.1939-3.5691 7.4445-3.6356i 7.43 3.5839 1.5617 | 125757 0.48992 0.14637
13.14 7.32-3.9738i 7.5416-3.6361i 7.4227 3.5315 1.576 | 12.5302 0.50749 0.15464
13.15 7.4452-4.35661 7.6362-3.64151 7.4153 3.4809 1.5897 | 12.4859 0.52329 0.16254
13.16 7.5686-4.71761 7.7279-3.65151 7.4079 3.4323 1.6027 12.443 0.53749 0.17007
13.17 7.6897-5.0572i 7.8163-3.66571 7.4006 3.3858 1.6151 | 12.4015 0.55024 0.17726
13.18 7.8081-5.3756i 7.9014-3.6838i 7.3934 3.3414 1.6268 | 12.3616 0.56169 0.18411
13.19 7.9232-5.6732i 7.9828-3.70531 7.3863 3.2992 1.6378 | 12.3233 0.57195 0.19065
13.2 8.0347-5.9503i 8.0605-3.72991 7.3793 3.2592 1.6482 | 12.2867 0.58115 0.19687
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